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要旨
携帯用情報端末の普及につれて、電子機器の高性能化、高付加価値化
や低消費電力化への要求が非常に高くなっている。特にスマートフォン
やタブレット端末などでは、画面サイズや解像度の拡大、また通信デー
タ量の増大に伴い、アプリケーションプロセッサ (AP)とメモリ間に形成
されているバスの広帯域化、低電力化が重要な課題である。
LSIの微細化や実装技術の進歩により、デジタルプロセッサやデータ通
信回路、アナログ回路、センサ回路、電源回路、RF回路など複数の集積
回路を 1つのチップやパッケージ上に集約したシステム・オン・チップ
(SoC)あるいはシステム・イン・パッケージ (SiP)の開発が盛んとなって
いる。プロセッサとメモリ間など、異なる回路ブロック同士を接続する
短距離ワイアラインのトランシーバ回路とレシーバ回路は、その実装形
態や周辺回路からのノイズなどの外部擾乱に常に晒され、広帯域かつ高
品質なデータ通信のためには高い信頼性が要求される。短距離のワイア
ラインは単相通信と差動通信の 2つに大きく分類され、用途や実装環境
によって最適なものが選択されている。差動通信は差動伝送線路を用い
た伝送方式で、同相ノイズに強く高速な信号伝送に用いられる。単相通
信は通常のデジタル論理信号をそのまま伝送する方式で、比較的簡単な
低速または短距離の信号伝送に使用される。バス幅の広帯域化への要求
と共に、前者、後者とも信号周波数の拡大や信号線数の拡大が行われて
きた。しかし、それと共に外部擾乱の影響も顕在化してきている。
差動通信回路には差動コンパレータをはじめとした差動対を有する回
路が使用されるが、デジタルプロセッサの電流密度の増大や SoC化に伴
い、デジタル回路ブロックでなどで発生したノイズがシリコン基板を介
して伝播し、通信回路ブロックをはじめとしたアナログ回路の動作に影
響を与えてしまう。差動対を使用する利点として同相ノイズの除去効果
が上げられるが、近年の微細プロセスにおいては差動対のデバイス特性
のばらつきも顕著であるため、ノイズを除去しきれないという問題もあ
る。一方の単相通信回路は、比較的簡単な回路を多く並べることでワイド
I/Oなどに代表されるような広帯域化が可能であるが、電源電圧の変動、
隣接した信号配線間の干渉、前後のデータシンボル間の干渉などの擾乱
の影響を受けやすい。この中でも、TSVを用いた三次元積層デバイスに
ii
おいては、シリコン基板と TSVとの間の容量を介して、TSVの信号とデ
バイスの動作双方ともにノイズの影響を与えることがある。加えて、こ
れまでは PCB基板等を介してパッケージ同士が接続されることが多かっ
たデータ通信バスも、樹脂インターポーザやガラスインターポーザを用
いた 2.5次元実装、また TSV積層技術を用いた三次元実装など、データ
通信回路は様々な実装環境におかれ、これらの電源ノイズや信号間干渉
など、回路周囲からの環境擾乱が設計時に想定し辛くなっている。
今後、ワイアライン通信バスはさらなる集積化や広帯域化が予測され
ることから、外部擾乱の影響の評価技術の確立、またその結果から知見
の獲得や動作状態へのフィードバック、設計へのフィードバックが必要で
ある。本研究では、特にチップ間の広帯域信号伝送用回路の環境擾乱に着
目し、回路の環境擾乱応答の評価手法の確立と、解析手法の提案を行う。
本研究ではオンチップモニタシステムを用い、差動対トランジスタの
DC特性のばらつきと、AC応答の両者が評価可能なその場評価システム
を構築した。差動対個々のトランジスタのDC特性と増幅回路のAC応答
及び基板電位変動を連続時間型オンチップモニタ回路を活用することに
よって評価可能なその場評価システムを構築した。この評価システムが
実装された 90 nm CMOSテクノロジおよび 65 nm CMOSテクノロジのテ
ストチップを開発し、プローバを用いて基板に直接信号を注入可能な評
価環境を構築した。提案する技術はサブ 100 nmテクノロジでのマイクロ
テストストラクチャにおけるアナログ差動対の AC応答などの性能に対
する、デバイスミスマッチの影響とダイナミックな環境擾乱を統計的に
評価することに有効であることを示した。
またアナログ回路における基板ノイズ感度発生のメカニズムの解明と、
差動対における基板電圧変動の感度の解析手法を確立した。アナログ回
路の基板雑音応答は、雑音の発生源から対象回路までの基板伝播と、回
路を構成するデバイスの感度とで構成され、基板雑音感度解析は回路を
構成するデバイスの物理レイアウトと、フィンガ単位で基板伝播を考慮
する必要があることを示した。これを確認するため、アナログ増幅回路
の基板雑音感度評価系を用い、90 nm CMOSテクノロジにて試作したテ
ストチップに搭載したジオメトリの異なる差動増幅回路の基板雑音応答
を、オンチップで実測評価した。また、アナログ回路における基板雑音
感度解析モデルとして物理レイアウトを考慮したアドホックモデルが有
効であることを示し、この基板モデルと解析手法を一般化するため、チッ
プレベル基板伝播解析ツールの解析結果との結合手法を提案した。
iii
さらにメモリチップ、インタポーザチップ、およびロジックチップの三
層積層構造による三次元チップスタックを設計・試作し、BGAパッケー
ジに組み立て、超ワイド I/Oデータ通信の機能・性能試験システムを、ロ
ジックチップやメモリチップの埋め込み自己テスト機構 (Built-in self test,
BIST)と、FPGAに組み入れたテストプログラム機構の協調により構築し
た。さらに、インタポーザチップには、TSVバスを通過する信号や電源
ネットワークの波形を、三次元積層チップの内部でその場観測するため
のオンチップモニタを搭載した。TSVと μBumpを通した垂直方向の信号
伝送や電源供給を診断・評価するため、波形取得やアイ開口のその場観
測機構も実現した。
またこの三次元実証デバイスを用い、現在モバイル向けメモリバス規
格として策定されているWide I/Oなどよりも更に広帯域な、4096ビット
TSVを用いた 100 GByte/秒を対象に、電力効率の評価や電源・グラウン
ド品質、信号間干渉の評価を行った。4096ビット TSVを用いた 100 GB/
秒ワイド I/Oの三次元実証デバイスを用い、伝送データの完全性とデー
タ伝送の電力効率が定格動作時で 0.56 pJ/bitであることを示した。また、
チップスタック内のアクティブシリコンインターポーザに搭載したオン
チップ波形診断システムを用い、アイ開口や電源ノイズなどを観測、ワ
イド I/Oの信号間の干渉が非常に小さいこと、三次元積層中の電源ドメイ
ンが非常に強固に作られていることを示した。さらに、ドライバ回路の
電源電圧を下げることで低振幅の信号伝送を実現し、0.21 pJ/bitの電力効
率を実現、この伝送時もオンチップ波形診断システムを用いて信号品質
の評価を行い、電力効率の評価結果から垂直方向 1チャネルあたりの容
量値の推定を行った。
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1第1章
緒論
1.1 研究背景
携帯用情報端末の普及につれて、電子機器の高性能化、高付加価値化
や低消費電力化への要求が非常に高くなっている。特にスマートフォン
やタブレット端末などでは、画面サイズや解像度の拡大、また通信デー
タ量の増大に伴い、アプリケーションプロセッサ (AP)とメモリ間に形成
されているバスの広帯域化、低電力化が重要な課題である [1]。
広帯域なデータ通信を実現すべく、LSIの微細化や実装技術が進歩し
てきた。近年では、デジタルプロセッサやデータ通信回路、アナログ回
路、センサ回路、電源回路、RF回路など複数の集積回路を 1つのチップ
やパッケージ上に集約したシステム・オン・チップ (SoC)あるいはシステ
ム・イン・パッケージ (SiP)の開発が盛んとなっている [2]。プロセッサと
メモリ間など、異なる回路ブロック同士を接続する短距離ワイアライン
のトランシーバ回路とレシーバ回路は、その実装形態や周辺回路からの
ノイズなどの外部擾乱に常に晒され、広帯域かつ高品質なデータ通信の
ためには高い信頼性が要求される。短距離のワイアラインは単相通信と
差動通信の 2つに大きく分類され、用途や実装環境によって最適なもの
が選択されている。差動通信は差動伝送線路を用いた伝送方式で、同相
ノイズに強く高速な信号伝送に用いられる。また信号線あたりの通信帯
域を広帯域化できることから、プリント基板間やモジュール間の通信と
いったピン数の制約が比較的厳しい用途で主に用いられる。コンピュー
タ用途では、ハードディスク等との通信のシリアル ATAや、拡張ベイ用
の PCI-Express、周辺機器用のUSB (Universal Serial Bus)等の規格がこれ
に相当する。一方の単相通信は、通常のデジタル論理信号をそのまま伝
送する方式で、比較的簡単な低速または短距離の信号伝送に使用される。
送信する信号周波数を大きく変化させることなく、バス幅を増やすこと
で広帯域化が可能なため、低電力なプロセッサ-メモリ間の通信方式とし
て期待が高い。バス幅の広帯域化への要求と共に、前者、後者とも信号
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周波数の拡大や信号線数の拡大が行われてきた。
プロセッサ-メモリ間の通信規格は主に 3つの用途に分類される [3]。パー
ソナルコンピュータ (PC)やサーバの汎用プロセッサ用メモリ、グラフィッ
クプロセッサ用メモリ、携帯端末向けのモバイルプロセッサ用メモリで
ある。
プロセッサの高性能化に伴い、メモリとのデータリンク規格も広帯域
化が行われてきた。旧来は 1メモリクロックに対し、1ワードのデータを
転送する SDR (Single Data Rate)方式が用いられた。しかし現在では、プ
ロセッサの動作速度に対して、DRAM (Dynamic Random Access Memory)
のアクセス速度を大幅に向上させることが難しかったため [4]、メモリの
動作クロックは 100～200 MHzのまま、1クロックエッジに対して複数の
データを転送するDDR (Double Data Rate)方式が、プロセッサメモリ等で
主流となっている。DDRの後に策定されたDDR2[5]、DDR3[6]、DDR4[7]
も、DRAMの動作クロックを大きく変更せず、データ転送のみを高速化
することで広帯域化を実現した。
主に PCやサーバ向けのメモリバス規格として策定されていた DDR
規格であるが、携帯用情報端末ではより低電力化が求められ、より低電
圧、低消費電力の規格として策定された DDRの派生規格である LPDDR
(Low Power Double Data Rate)が用いられている。この方式も広帯域な
LPDDR2[8]や LPDDR3[9]といった規格が策定され、今後さらなる広帯
域化が進むと予測される。
モバイルプロセッサ用メモリにおいて、より低消費電力かつ広帯域幅
を実現するために、メモリアクセスのビット幅を大幅に増やすことで広
帯域幅化を狙った規格であるWide I/O[10]も存在する。パッケージのピ
ン数の制約から、従来のDRAMの実装技術では実現が難しかったが、シ
リコン貫通ビア (Through Silicon Via, TSV)やインターポーザを用いた三
次元積層技術の進歩などにより、チップ 1枚から取り出せる I/Oの数が大
幅に向上し、実現可能となった。Wide I/O方式では、データ伝送は SDR
を用いており、チャネルあたりの通信を高速化するよりも、チャネル数
を増やすことで広帯域化が進むと予測される。
しかし、広帯域化と共に外部擾乱の影響も顕在化してきている。
デジタル回路はもちろん、アナログ回路においても高性能化、低面積化
を目指す回路においては微細化が進行しており、微細化されたアナログ回
路においてはトランジスタの性能ばらつきが顕著となっている。ばらつき
は、不純物濃度の均一化や酸化膜圧を実効的に薄くすることで、デバイス
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の進化に対してマッチングが同程度になるように制御されてきた [11, 12]
が、今後も同様に微細化に対してばらつきが同様に抑えられていくとは
保証できない。そして、ばらつきはアナログ差動対に対して悪影響を与
える。通常の同相信号除去比 (Common-Mode Rejection Ratio, CMRR)の
十分とれている状態であると、ノイズ等に対して高い耐性を持つが、ば
らつきにより、差動対に Vthミスマッチが発生し、同相差動変換により差
動信号にノイズが現れ、後段に大きな利得を持った増幅器等があると一
気に回路性能が悪化してしまう。そのためアナログ回路では、しきい値
ばらつきに対して耐性の強いチャネル幅の大きなトランジスタがよく使
用される [13, 14]。しかし今後、面積コストの低減や高性能化に向けて先
端デバイスを使用するためには、アナログ回路はも小さなトランジスタ
サイズで設計しならなければならず、高性能アナログ回路設計において
は、ばらつきとアナログ回路の性能を正確に捉える必要がある。
デジタルプロセッサの電流密度の増大や SoC化に伴い、デジタル回路
ブロックでなどで発生したノイズがシリコン基板を介して伝播し、通信
回路ブロックをはじめとしたアナログ回路の動作に影響を与えてしまう
[15–17]。デジタル信号は”High”と”Low”の 2値であり、デバイスのしき
い値電圧よりも高いか低いかによって判断されるため、ノイズの影響が
比較的少ない。一方のアナログ回路は信号の電圧値そのものが意味を持
つほか、微弱な信号を増幅して信号処理を行うため、特に増幅の前段階
や増幅の課程でノイズが重畳した場合、回路特性が著しく劣化してしま
う。こういったノイズ耐性が特に必要な回路では差動対が用いられるが、
近年の微細プロセスにおいては差動対のデバイス特性のばらつきも顕著
であるため、ノイズを除去しきれないという問題もある。
単相通信回路においても、比較的簡単な回路を多く並べることでワイド
I/Oなどに代表されるような広帯域化が可能であるが、電源電圧の変動、
隣接した信号配線間の干渉、前後のデータシンボル間の干渉などの擾乱
の影響を受けやすい。この中でも、TSVを用いた三次元積層デバイスに
おいては、シリコン基板と TSVとの間の容量を介して、TSVの信号とデ
バイスの動作双方ともにノイズの影響を与えることがある [18]。加えて、
これまではプリント基板 (Printed Circuit Board, PCB)等を介してパッケー
ジ同士が接続されることが多かったデータ通信バスも、樹脂インターポー
ザやシリコンインターポーザ、ガラスインターポーザを用いた 2.5次元実
装 [19, 20]、また TSV積層技術を用いた三次元実装など、データ通信回路
は様々な実装環境におかれ、これらの電源ノイズや信号間干渉など、回
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路周囲からの環境擾乱が設計時に想定し辛くなっている。特に TSVを用
いた三次元積層デバイスにおいては、TSVのピッチは現在では 8-16 μm
であるが、2015年から 2018年頃には約半分の 4-8μmとなると予測され
ており [21]、信号間の干渉の増大が懸念される。またこの報告では、イ
ンターミディエイトの接続用途ではさらに狭ピッチの TSVプロセスが使
用されると予測されている。
今後、ワイアライン通信バスはさらなる集積化や広帯域化が予測され
ることから、外部擾乱の影響の評価技術の確立、またその結果から知見
の獲得や動作状態へのフィードバック、設計へのフィードバックが必要で
ある。
1.2 従来研究
チップ間広帯域データ通信回路におけるの信号品質保証について、い
くつかの研究事例を紹介する。
近年のデバイスマトリクスアレイ技術 [22]により、何百万個ものトラン
ジスタに対して統計的なしきい値分布評価が可能となっている [23]。また
[24, 25]では、ばらつきを統計的に評価するために、SRAM (Static Random
Access Memory)を構成するクロスカップルトランジスタを直接測定する
手法が提案されている。また、DRAMに対しても同様の手法が見られる
[26]。これらの手法はアナログ差動対にも適用できると考えられる。
アナログ回路への基板ノイズの影響を抑えるため、ディープ Nウェル
を用いてアナログ回路の Pウェルをシリコン基板と分離する手法、また
ガ ドーリングを用いて基板ノイズを吸収する手法、デジタル回路とアナロ
グ回路の間をある程度離す等の物理的な手法 [27]が用いられている。と
ころが、近年の LSI開発においては面積制約が厳しいため十分な対策が
難しく、ノイズ対策は面積コストとのトレードオフにあると言える。この
ような電源・基板ノイズ対策の事前評価を行い、解析結果をVLSI設計に
フィードバックすることが可能となっている [28–30]。動作中の 32ビット
マイクロプロセッサがダイナミックに発生する基板ノイズや、基板ネット
ワークにおけるノイズ伝播の解析結果は、オンチップでの実測結果と非
常に良く相関が取れている [31]。しかしこれらの研究では、ミックストシ
グナルVLSIにおける基板ノイズの伝播は評価されているが、基板ノイズ
が動作状態のアナログ回路にもたらす影響はまだ十分には評価されてい
ない。加えて、チップレベル電源・基板伝播解析ツールの多くは、チップ
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全体を 10 μm程度のメッシュに区切って解析が実行されており [32–35]、
サブ 100 nm世代のプロセスを用いて設計されたアナログ回路のノイズ応
答を解析する場合、より詳細なモデルを使用する必要がある。
通信回路の信号品質保証について、高速な差動通信ではデータのシン
ボルに合わせてトランシーバ回路やレシーバ回路の動作状態を変更する
といったフィードバックループが組まれていることが多い [36, 37]。特に
SiP実装の場合は、異なるファウンダリーにて製造した複数のチップを実
装するような場合が考えられ、このように負荷状態等に合わせて動作状
態を変更できるように設計することは重要である。また信号品質評価技
術として、高速 I/Oなどにおいてアイ開口診断技術 [38–40]が提案されて
いる。しかしこれらはパッケージ外との通信におけるものを対象として
おり、通信がパッケージ内で閉じるような TSVを用いた三次元積層デバ
イスにおける信号品質の評価手法は確立されていない。
1.3 研究の概要と本論文の構成
本節では、本研究の概要と共に各章の構成を説明する。本論文の技術
的内容は、第 2章から第 5章の 4つの章から成る。第 2章では、差動信号
伝送のドライバ等で使用される差動対を対象としたオンチップ波形診断
システムを用いたデバイスの静的特性と動的回路性能のその場評価技術
について述べる。第 3章では、差動対トランジスタの基板ノイズ感度と、
物理レイアウトを反映した基板感度シミュレーション法について述べる。
第 4章では、ワイド I/Oトランシーバにおける外部擾乱評価システムの、
TSVを用いた三次元積層デバイス内への実装技術について述べる。第 5
章では、ワイド I/Oのパフォーマンス評価と、電源ノイズや信号間干渉な
どの外部擾乱評価について述べる。
1.3.1 差動対における外部擾乱評価環境の構築
近年のデバイスマトリクスアレイ技術 [22]により、何百万個ものトラ
ンジスタに対してしきい値分布が評価可能となっている [23]。これらの
手法はアナログ差動対アレイにも適用できると考えられる。基板電位の
ダイナミックな変動は基板ノイズと呼ばれ、その対策について、いくつ
かの理論や実験 [16]、チップレベルシミュレーション [41]など一般的な
CMOSテクノロジに応用可能な手法が検討されてきた。一方で、トラン
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ジスタ動作へのこのような環境変動が与える影響は未だ解明されておら
ず、特に低電圧、低電力、先端プロセスのアナログ回路に対しての知見
が求められている。第 2章では、差動対トランジスタのDC特性のばらつ
きと、AC応答の両者が評価可能なその場評価システムを構築する。
1.3.2 差動対トランジスタにおける基板感度の実測と解析
ミックストシグナルVLSIにおける基板ノイズの伝播は評価されている
が、基板ノイズが動作状態のアナログ回路にもたらす影響はまだ十分に
は評価されておらず、評価法の確立が急務となっている。加えて、チップ
レベル電源・基板伝播解析ツールの多くは、チップ全体を 10 μm程度の
メッシュに区切って解析が実行されており [32–35]、サブ 100 nm世代の
プロセスを用いて設計されたアナログ回路のノイズ応答を解析する場合、
より詳細なモデルを使用する必要がある。第 3章では、アナログ回路に
おける基板ノイズ感度発生のメカニズムの解明と、差動対における基板
電圧変動の感度の解析手法の確立を行う。
1.3.3 ワイド I/Oトランシーバにおける外部擾乱評価環境の
構築
メモリチップの三次元積層化は、モバイル用途におけるメモリシステ
ムの実装 [42, 43]や、低コストで高パフォーマンスな計算資源の普及 [44]
に有望である。これらのシステムでは、超低消費電力、超広帯域幅、安定
性とスケーラビリティ、小実装面積と大容量、をバランスよく追及する
ことが常に求められており、三次元積層技術が適していると考えられる。
ところで、三次元積層システムの全体的なパフォーマンスと歩留まりは、
スタックチップの垂直方向の配線性だけでなく、プリント基板への接続
性からも制約を受ける。現在のところ、三次元積層チップの設計工程に
おいて、TSVとマイクロバンプ (μBump)の結合系における電気特性と機
械特性、およびそのばらつきを適切に表現する等価回路モデルは未だ確
立されていない。三次元積層チップにおける垂直データ転送を信頼性良
く実現するためには、このような不確実性を扱う回路技術が必要である。
第 4章では、メモリチップ、インタポーザチップ、およびロジックチップ
の三層積層構造による三次元チップスタックを設計・試作し、BGA (Ball
Grid Array)パッケージに組み立て、超ワイド I/Oデータ通信の機能・性
能試験システムを、ロジックチップやメモリチップの埋め込み自己テス
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ト機構 (Built-in self test, BIST)と、FPGAに組み入れたテストプログラム
機構の協調により構築する。さらに、インタポーザチップには、TSVバ
スを通過する信号や電源ネットワークの波形を、三次元積層チップの内
部でその場観測するためのオンチップモニタを搭載した。TSVと μBump
を通した垂直方向の信号伝送や電源供給を診断・評価するため、波形取
得やアイ開口のその場観測機構も実現する。
1.3.4 三次元積層 SiPにおけるワイド I/Oのアイ開口診断
携帯情報端末のディスプレイの大型化や処理データ量の増大に伴い、ア
プリケーションプロセッサとメモリ間のバスの広帯域化への要求は非常
に強い。また、携帯端末用LSIでは常に低消費電力が求められており、集
積化や低電圧化などによりデータ送受信時の電力効率のさらなる改善が
必要である。一方で、1信号ピンあたりの通信速度の上昇や、プロセス微
細化による信号ピン間の距離の短縮化、また電流密度の増大によるダイ
ナミック電源ノイズの影響など、信号品質の保証も重要な課題である。第
5章では、現在モバイル向けメモリバス規格として策定されているWide
I/Oなどよりも更に広帯域な、4096ビット TSVを用いた 100 GByte/秒を
対象に、電力効率の評価や電源・グラウンド品質、信号間干渉の評価を
行う。
8
9第2章
差動対における外部擾乱評価環
境の構築
2.1 はじめに
サブ 100 nm CMOSテクノロジにおいて、トランジスタの性能ばらつ
きはアナログ回路に大きな影響を与える。そのため特にばらつきの影響
を受けやすい差動対などでは、1.0 V以下などの低い電源電圧でも正しく
動作するように、しきい値ばらつきに対して耐性の強いチャネル幅の大
きなトランジスタがよく使用される [13, 14]。基板ノイズや電源ノイズも
また、アナログ差動対に性能劣化を与える [15, 16]。しかし今後、面積コ
ストの低減や高性能化に向けて先端デバイスを使用するためには、アナ
ログ回路もデジタル回路のような小さなトランジスタサイズで設計され
ることが求められる。
近年のデバイスマトリクスアレイ技術 [22]により、何百万個ものトラン
ジスタに対してしきい値分布が評価可能となっている [23]。また [24, 25]
では、ばらつきを統計的に評価するために、SRAMを構成するクロスカッ
プルトランジスタを直接測定する手法が提案されている。また、DRAM
に対しても同様の手法が見られる [26]。これらの手法はアナログ差動対
アレイにも適用できると考えられる。
基板電位のダイナミックな変動は基板ノイズと呼ばれ、その対策につ
いて、いくつかの理論や実験 [16]、チップレベルシミュレーション [41]な
ど一般的な CMOSテクノロジに応用可能な手法が検討されてきた。一方
で、トランジスタ動作へのこのような環境変動が与える影響は未だ解明
されておらず、特に低電圧、低電力、先端プロセスのアナログ回路に対
しての知見が求められている。
本章では、実際の回路環境において、アナログトランジスタの静的デ
バイス特性と動的回路性能の関係を調べるために、実験的なアプローチ
を行った。提案する測定評価システムの構成とテストモードを 2.2節にて
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Figure 2.1: On-chip in-situ measurements of substrate seisitivity of differential
pair transistors.
説明する。提案する評価システムを 90 nm CMOSテクノロジ及び 65 nm
CMOSテクノロジを用いてテストチップを開発した。このテストチップ
の構成については、2.3節にて説明する。テストチップにおける各回路の
測定結果について、2.4節に記述する。最後に本章を簡単にまとめる。
2.2 その場評価システムの構成
2.2.1 回路設計
増幅回路マトリクスと差動対の Vthや差動増幅回路のAC応答をその場
評価する測定システムの構成を Figure 2.1に示す。個々の増幅回路はしき
い値 (Vth)、信号利得 (Gsig)、基板感度 (Gsub)のそれぞれの評価のために選
択動作し、その他の増幅回路は選択された回路の動作を干渉しないよう
に完全にカットオフされる。外部の信号発生器 (SG)からサイン波が各差
動増幅器近傍のシリコン基板に注入され、基板感度の評価が行われる。
増幅回路アレイはトランジスタばらつきの評価のために同じトランジ
スタ構造を持っている。一方でミスマッチに対して性能のセンシティビ
ティを評価するために、増幅回路を構成するトランジスタはチャネル面
積やそのレイアウトを何種類か用意している。
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Figure 2.2: Measurement system diagram using on-chip continuous time mon-
itor circuits.
差動対 (M1, M2)、負荷トランジスタ (M3, M4)、テール電流源 (M5, M6)
を含むCMOS差動増幅回路を Figure 2.2に示す。NチャネルMOSFETは
最小ゲート長の 0.1 μmまたは 0.07 μmで設計され、差動対として使用さ
れる。選択された増幅回路の入力ノードは外部測定器に接続され、その
他の増幅回路はグラウンドに接地されている。サイズの大きいトランジ
スタM7はDC測定モードの時に差動対のソースノードをグラウンドに接
地するためのスイッチとして働く。
負荷MOS、バイアス回路、選択スイッチは高電圧 I/Oトランジスタを
用いて設計することにより、対象トランジスタ以外のばらつきを抑制し、
ディープ Nウェルで覆うことにより基板ノイズの影響を除いている。設
計の都合上、差動増幅回路の電源電圧は 3.3 Vであるが、入力トランジス
タなどの低電圧デバイスへは定格を超える電圧がかからないように設計
されている。
差動増幅回路は Figure 2.3に示すように、マッチングがよく取れるよ
うに対称的にレイアウトされ、差動対は左右対称に配置されている。
基板ノイズを発生させる方法として、デジタルノイズ源を動作させる
方法、基板コンタクトを持つ配線にチップ外部から I/Oを通してノイズを
導入する方法など様々な方法が考えられるが、アナログ回路の基板ノイ
ズ感度の周波数応答を評価する場合は正弦波の基板ノイズを発生させる
必要がある。そこで本研究では、チップ内に設けたGSGパッドにプロー
ビングを行い、チップ外部の信号源から GSGパッドと基板コンタクトを
介してノイズを直接注入する方法と、信号源から GSGパッドを通して導
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Figure 2.3: Layout view of test structure for substrate sensitivity of differential
pair transistors.
Figure 2.4: Array of amplifier test structures with shared injection pads. Place-
ments and probe wirings of monitor circuits are also drawn.
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Figure 2.5: (a) Schematic diagram of noise injection system using buffer am-
plifier. (b) Cross-section diagram of transmission line.
入したノイズを、バッファアンプを介して評価対象の回路へ分配する方
法の 2つを用いた。
GSGパッドからの直接注入手法は Figure 2.3のように評価対象の回路
近傍にプロービング用パッドを配置した。外部信号源からプロービング
により導入されたノイズは、増幅回路から 56 μm離れた p+拡散よりシリ
コン基板に注入される。基板注入点と増幅回路の間には基板ノイズ観測
点があり、オンチップモニタによりこの点の基板の電圧振幅が取得され
る。このノイズ注入手法の場合、シリコン基板のインピーダンスによっ
て基板ノイズ注入点での電圧振幅が変化してしまうが、オンチップモニ
タを用いて基板観測点での電圧振幅が観測可能であるため、この基板感
度での電圧振幅を用いて基板ノイズを評価することが可能である。この
手法は評価対象の回路に対してパッドサイズが大きく、アレイ配置した
際に面積制約が厳しくなってしまうが、Figure 2.4に示すように、高周波
信号が注入可能な GSGプロービングは複数のアンプ間で共有している。
外部信号源からプロービングにより導入されたノイズを、バッファア
ンプを用いて対象の増幅回路に分配して評価する手法を Figure 2.5(a)に
示す。スイッチングによりノイズを導入する増幅回路を切り替えることが
できるため、複数の増幅回路を評価する際にプロービングが 1回で済み、
評価スループットの向上が期待できるほか、GSGパッドが 1つで済むた
めに同じ面積で評価可能な増幅回路が多くなるという利点がある。また、
各基板ノイズ注入点から見て増幅回路の反対側にはグラウンドにつなが
る基板タップを設けることで、反射等を軽減し、注入した基板ノイズが
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Figure 2.6: Schematic diagram of buffer amplifier.
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Figure 2.7: ESD protection circuits around buffer amplifier.
増幅回路に確実に向かうようになっている。また、バッファアンプから
各スイッチまでの経路は、インピーダンスが 50Ωとなるよう設計 [45]さ
れている。この伝送路は、Figure 2.5(b)に示すようにパッドメタルを信
号線、メタル 5をシールド線にしたマイクロストリップラインである。
このバッファアンプの回路図を Figure 2.6に示す。基板にノイズを注入
するため、0.0 V中心のAC入力信号をバッファリングし、そのまま 0.0 V
中心で出力する必要があるため、3.3 Vの高耐圧デバイスを使用し、±1.65
Vの電源電圧を用いている。
しかし、チップへの給電は 3.3 V系が標準であるため、±1.65 V系の給
電にはメタルスルー I/Oを使用しているほか、Figure 2.7に示すように
ESD対策のための保護ダイオードを設置してある。
制御信号も他の回路ブロックと共通化するために 3.3 V系の信号を使用
しており、±1.65 V系の電源電圧で駆動するバッファアンプの動作/非動
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Figure 2.8: Schematic diagram of level shifter converts 3.3 V signal to ±1.65
V signal.
作の切り替えスイッチと、ノイズの分配先を切り替えるスイッチを制御
するため、3.3 V系から ±1.65 V系へのレベルシフタも配置した (Figure
2.8)。
このバッファアンプとその周辺回路のレイアウトを Figure 2.9に示す。
バッファアンプ本体のレイアウトサイズは 32 μm×36 μmである。
Figure 2.10は評価対象の差動増幅回路、オンチップモニタの基板観測
点、伝送路からの基板ノイズ注入ブロックのレイアウトである。バッファ
アンプからスイッチを通して分配されたノイズは、増幅回路から 30 μm
離れた p+拡散よりシリコン基板に注入される。基板注入点と増幅回路の
間には基板ノイズ観測点があり、オンチップモニタによりこの点の基板
の電圧振幅が取得される。また、バッファアンプを用いたノイズ注入手
法ではアンプ毎にGSGパッドを設ける必要がないため、Figure 2.10のよ
うに 1つの基板ノイズ注入点を複数の評価対象の差動増幅回路で共有す
ることができ、より高密度なレイアウトが可能となっている。
増幅回路の対象ノ ドーを捕捉し、連続時間波形検出を実現するオンチッ
プモニタ回路を Figure 2.11に示す。このモニタ回路は 2つの入力チャネ
ルを持っており、モニタの入力負荷によるミスマッチがないように回路的
にもレイアウト的にも対称に設計され、選択信号の SEL1と SEL2により
入力チャネルの一つが活性化すると、もう一方は完全にカットオフする。
このモニタ回路は 3.3 Vの高電圧 I/Oトランジスタが使用されており、評
価電圧範囲を隙間なく測定できるようになっている。
また、アレイ上に配置された複数のモニタ回路が単一のカレントミラー
回路と出力パッドを共有する。入力フロントエンドのソースフォロアは対
象ノードの電圧変動を検出し、電圧のレベルシフトを行う。ソースフォロ
アの出力電圧は電圧電流変換回路により電流に変換されカレントミラー
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Figure 2.9: Layout view of buffer amplifier.
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Figure 2.10: Layout view of test structure for substrate sensitivity of differen-
tial pair transistors.
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Figure 2.11: Schematic diagram of on-chip monitor. (a) Connection to differ-
ential pair transistors and (b) symmetric design of on-chip monitor.
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を通してオフチップに出力され、終端抵抗上の電圧がオシロスコープに
より検出される。アンプアレイ毎にオンチップモニタ回路は機能的に共
有されている。
さらに、電源 (VDD)、グラウンド (VSS)、そしていくつかの中間電圧レベ
ルの電圧波形を検出するオンチップモニタが準備されている。これらの
特徴により多くの増幅回路を一つのチップでテストすることができ、増
幅回路の信号変動を測定することができる。Figure 2.2に示すように増幅
回路の入出力信号や電源/グラウンド電圧、テール電流源との中間ノード
も含めて全て以下の測定システムにより検出することができる。
2.2.2 テストモ ドー
Figure 2.2の評価システムは 3つの動作モードを持っており、マトリク
ス上の各増幅回路は状態レジスタにより適切かつ機械的に設定すること
ができる。
2.2.2.1 DC測定モ ドー
DC測定モードでは差動対の I-V特性を測定でき、それぞれのトランジ
スタの I-V特性により Vthが導出される。増幅回路の入力ノードとそれ
に対応した出力ノードの一つ、すなわち、M1かM2トランジスタのどち
らかのゲートやドレイン電極は、それぞれ半導体パラメータアナライザ
(Agilent 4155C)のソースメジャーユニット (SMU)にそれぞれ接続されて
いる。ショートスイッチM7は差動対のソースノードをグラウンドに深く
バイアスしている。その他のトランジスタはバイアス回路により完全に
カットオフしている。オンチップモニタは選択された対象のトランジス
タのゲート、ドレイン、ソース電圧を検出することができる。Figure 2.12
では M1トランジスタ評価時の評価システムの設定と外部測定器との接
続について示す。スイッチのオン抵抗を抵抗素子で表している。ゲート
- SMU間のスイッチによる抵抗は電流パスが無いため、電圧降下が発生
しないが、ドレイン - SMU間のスイッチによる抵抗は差動対トランジス
タがオン状態になると、電流パスが発生し、電圧降下が発生してしまう。
この電圧降下により、トランジスタにかかっている電圧と、SMUにより
測定される電圧が異なる。しかし、オンチップモニタにより得られた測
定データから電圧を補正することが可能である。
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Figure 2.12: Differential amplifier is configured for DC measurements of ei-
ther left or right branch.
2.2.2.2 AC測定モ ドー
Figure 2.13は差動増幅回路の AC測定評価時の測定システムの構成と
外部測定器との接続について示す。
AC測定モードでは増幅回路のAC特性を測定することができる。増幅
回路の入力は外部測定器 (AWG)に接続され、差動信号が入力される。入
出力ノードにおける信号波形はオンチップモニタにより検出される。こ
の時、スイッチM7はカットオフ状態である。
また、出力電圧はオンチップモニタで検出せず、外部へ直接出力させ
ることも可能である (Outputモード )が、出力の寄生インピーダンスによ
り、実効帯域は大きく制限される。
2.2.2.3 基板雑音応答測定モ ドー
基板に信号を注入しその信号に対する差動増幅回路の応答を測定する
構成を Figure 2.14に示す。
選択レジスタやオンチップモニタ回路のセットアップは前項のAC測定
モードと似ているが、信号発生器 (AWG)から入力されたサイン波は P+
拡散からシリコン基板へ注入され、オンチップモニタにより近傍の基板
電位変動および、差動増幅回路の出力波形を取得する。この時、増幅回
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Figure 2.13: Differential amplifier is configured for AC signal measurements
of either left or right branch.
路の入力は動作点でDC固定されており、バイアス回路は適切にバイアス
されている。
差動増幅回路の基板雑音に対する応答を基板感度 Gsubと呼び、以下の
様に定義する。
Gsub(p1, p2) = 20log
(
Vout(p1)
Vsub(p2)
)
[dB] (2.1)
ここで Vsub(p2)は、シリコン基板上に設けた検出点 p1における電圧振
幅の観測値である。また Vout(p1)は、アナログ回路の出力端子 p1におけ
る電圧振幅と定義する。したがって、式 (2.1)の基板感度は増幅回路周囲
の基板電圧変化を含む形となる。
DC測定モードにおける Vthと AC測定モードにおける AC特性に加え
て、バイアス電圧や入出力ノードのオフセット電圧、電源電圧やグラウ
ンド電圧の IRドロップなどの増幅回路の動作状況は評価信頼性のために
絶えずチェックされている。
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Figure 2.14: Differential amplifier is configured for AC substrate injection and
measurements of substrate sensitivity.
Figure 2.15: Chip 1.
22 第 2章 差動対における外部擾乱評価環境の構築
Figure 2.16: Chip 2.
Figure 2.17: Chip 3.
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2.3 増幅回路のその場評価チップ設計
このテストシステムを評価するため、増幅回路マトリクスとオンチッ
プモニタを実装した 90 nm CMOSテストチップおよび 65 nm CMOSテ
ストチップを 3種類試作した。以降このテストチップをそれぞれ Chip 1
(Figure 2.15)、Chip 2 (Figure 2.16)、Chip 3 (Figure 2.17)と表記する。テ
ストチップは主に連続時間オンチップモニタ回路と評価対象回路である
増幅回路から構成されており、オンチップモニタ回路は 3.3 V I/Oデバイ
スを使用し、増幅回路の差動対とテール電流源は 1.0 Vまたは 1.2 Vコア
デバイスを使用し、それ以外の負荷トランジスタやバイアス回路には 3.3
Vデバイスを使用した。このチップはチップ 1/4面相当の評価領域に 4×4
の評価ブロックがあり、1ブロック当たりそれぞれ構造の異なる 16種類
の増幅回路を評価できる。オンチップモニタはこの評価領域と I/Oリング
との間に配置され、増幅回路の端子を観測するための配線はノイズ感度
評価に影響が出ないよう慎重に配線されている。これら 3つのテストチッ
プの詳細な仕様を Table 2.1に示す。
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Table 2.1: Test chips specifications.
Chip 1 Chip 2 Chip 3
Technology 90 nm CMOS 65 nm CMOS 90 nm CMOS
Well structure Triple-well Triple-well Triple-well
Chip size 5.0×5.0 mm 4.2×4.2 mm 5.0×5.0 mm
Number of
amp.
50 types, 64 cir-
cuits (including
dummy)
48 types, 64 cir-
cuits (including
dummy)
32 types, 73 cir-
cuits (including
dummy)
Amp. block
groups
4 ckts. / block 16 ckts. / block 16 ckts. / block
Dummy gate
with diffusion
Nothing Existence Existence
Default σVth 4.3 mV 10 - 15 mV 7 mV
Noise injec-
tion method
Direct AC in-
jection through
GSG pads
Direct AC in-
jection through
GSG pads
Distribution
using buffer
amplifier (upper
side), Direct
AC injection
through GSG
pads (lower
side)
Substrate AC
injection con-
tacts
Unshared Shared Shared
Opposite
grounded
contacts
Nothing Existance Existance
Guardband
structure
Both sides U-shaped U-shaped
Number of
I/O pins
452 (447 active) 228 (228 active) 452 (221 active)
Chip bonding 4:1 Bonding All bonding All bonding (us-
ing outside I/O)
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2.4 測定結果
2.4.1 オンチップモニタ
Figure 2.18に入出力信号用オンチップモニタ回路の DC特性の実測結
果、実測波形の測定例、正弦波を入力した時の周波数スペクトラムを示
す。入力電圧範囲はアナログコモンモード電圧の 0.8 Vを中心に ±200mV
をカバーしている。各モニタチャネルは外部入力からモニタ回路に直接与
えられた正弦波による実測結果により個別にキャリブレーションされる。
SFDRは 54.7dBあり、対象増幅回路を評価するのに十分なダイナミック
レンジを有している。
2.4.2 差動増幅回路
Figure 2.19に差動対個々のトランジスタにおける I-V応答の測定結果
を示す。異なるドレイン電圧 Vdsを与え、ゲート電圧 Vgsをスイープさせ
た時のドレイン電流 Idsの測定結果を Figure 2.19(a)に示す。しきい値電
圧 Vthは Vds = 50mVの時、単位チャネル面積当たりに流れる電流値をも
とにプロットされており、Vth近傍を拡大した図を Figure 2.19(b)に示す。
オンチップモニタは増幅回路を構成する差動対の Vgsや Vdsの電位変動
を評価することで I-V特性の測定信頼性を向上させている。ドレイン電
流が大きい時、スイッチトランジスタのオン抵抗、配線やケーブルの寄
生抵抗によりドレイン電圧やソース電圧を大幅にドロップさせている。
Figure 2.19(d)に Ids-Vds特性測定時のドレイン-ソース電圧の検出波形を
示す。ゲート電圧が高くなるにつれて Vdsが抑えられているのが分かる。
一方でM7によりソースノードはグラウンドに深くバイアスされている
ため Vgsは期待値からそれほど外れてはいない。Figure 2.19(c)における
Vdsは、オンチップモニタ回路の測定結果にもとづいて計算された実効的
な Vdsである。
同じ増幅回路の AC特性を Figure 2.20に示す。これは外部測定器から
入力された信号の周波数に対する増幅回路のゲインをプロットしている。
増幅回路の出力を直接出力するのに対してオンチップでモニタすること
は周波数制限を大幅に軽減している。入力信号と出力信号の両方を外部
で測定した場合は、出力経路に寄生するRC成分により実効的な周波数帯
域は大幅に小さくなる一方で入出力をオンチップモニタで観測する場合
は、数百MHzまでの周波数において適切に測定できている。
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Figure 2.18: (a) Measured DC response of dual-channel symmetric monitor
circuit and (b) measured sinusoidal waveforms and (c) measured frequency
spectrum.
2.5. まとめ 27
Figure 2.21にシリコン基板に信号を注入したときの基板で捕捉された
信号振幅と出力のAC応答を示す。シリコン基板の入力インピーダンスと
信号源の出力インピーダンスの大幅な乖離により、基板信号注入の実効
帯域は大幅に制限される。基板注入した時の不要な共振により、安定し
た基板感度 (Gsub)測定が妨げられている。しかし、10 MHz以下の低周波
付近におけるGsubの AC応答はフラットであり、適切に差動増幅器を動
作させた時の差動対トランジスタのその場基板応答を正しく評価可能で
ある。
チャネル幅の異なるトランジスタを用いた増幅回路におけるトランジ
スタ個々の Vthと増幅回路のAC特性の関係を Figure 2.22に示す。対象と
した差動対トランジスタは比較的チャネル幅の大きいものであったため、
差動対間の Vthはよくマッチングが取れており、またそれと同時に各増幅
回路における左右のゲイン差も殆ど発生していないことが確認された。
2.5 まとめ
差動対個々のトランジスタのDC特性と増幅回路のAC応答及び基板電
位変動を連続時間型オンチップモニタ回路を活用することによって評価
可能なその場評価システムを構築した。この評価システムが実装された
90 nm CMOSテクノロジおよび 65 nm CMOSテクノロジのテストチップ
を開発し、プローバを用いて基板に直接信号を注入可能な評価環境を構
築した。
提案する技術はサブ 100 nmテクノロジでのマイクロテストストラク
チャにおけるアナログ差動対のAC応答などの性能に対する、デバイスミ
スマッチの影響とダイナミックな環境擾乱を統計的に評価することに有
効であることを示した。
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Figure 2.19: Measured I-V response of differential pair transistors. (a) Ids-Vgs
and (b) magnified plot for Vth extraction. (c) Ids-Vds curves and (d) drain volt-
age monitored during Vds sweep.
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Figure 2.20: Measured AC signal response of differential amplifier.
Figure 2.21: Measured AC substrate injection and sensitivity of differential
amplifier.
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Figure 2.22: Measured Vth versus AC gain in each branches of differential
amplifiers with various transistor widths.
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第3章
差動対トランジスタにおける基
板感度の実測と解析
3.1 はじめに
ミックストシグナル LSIはこれまで複数のチップで構成していたシス
テムが 1つのチップで構成できるため、面積やコスト、消費電力、オフ
チップインピーダンスの低減などの利点がある。一方で、1つのチップに
複数の回路ブロックが搭載されていることから、ある回路ブロックで発
生したノイズが別のブロックの動作に影響を与えることが問題となって
いる [15–17]。この問題の 1つとして、デジタル回路で発生したノイズが
シリコン基板を伝播してアナログ回路の動作に影響を与え、アナログ回
路の出力特性が劣化することが上げられる。こういったノイズ耐性が特
に必要な回路では差動対を用いて同相ノイズを除去する手法も用いられ
ているが、近年の微細プロセスにおいては差動対のデバイス特性のばら
つきも顕著であるため、ノイズを除去しきれないという問題もある。
アナログ回路への基板ノイズの影響を抑えるため、ディープ Nウェル
を用いてアナログ回路の Pウェルをシリコン基板と分離する手法、また
ガードリングを用いて基板ノイズを吸収する手法、デジタル回路とアナ
ログ回路の間をある程度離す等の物理的な手法 [27]が用いられているが、
近年のLSI開発においては面積制約が厳しいため十分な対策が難しく、ノ
イズ対策は面積コストとのトレードオフにあると言える。このような電
源・基板ノイズ対策の事前評価を行い、解析結果をVLSI設計にフィード
バックすることが可能となっている [28–30]。動作中の 32ビットマイク
ロプロセッサがダイナミックに発生する基板ノイズや、基板ネットワー
クにおけるノイズ伝播の解析結果は、オンチップでの実測結果と非常に
良く相関が取れている [31]。しかしこれらの研究では、ミックストシグ
ナルVLSIにおける基板ノイズの伝播は評価されているが、基板ノイズが
動作状態のアナログ回路にもたらす影響はまだ十分には評価されておら
32 第 3章 差動対トランジスタにおける基板感度の実測と解析
+
-Vsub
p2
p1
Figure 3.1: Definition of substrate sensitivity of an analog circuit.
ず、評価法の確立が急務となっている。加えて、チップレベル電源・基板
伝播解析ツールの多くは、チップ全体を 10 μm程度のメッシュに区切っ
て解析が実行されており [32–35]、サブ 100 nm世代のプロセスを用いて
設計されたアナログ回路のノイズ応答を解析する場合、より詳細なモデ
ルを使用する必要がある。
本章では、アナログ差動対における基板電圧変動の感度の解析手法の
確立を行った。アナログ回路における基板ノイズ感度発生のメカニズム
について 3.2で説明する。局所基板モデルを用いた差動対の基板ノイズ応
答の解析法について 3.3で説明する。チップレベル基板伝播解析とデバイ
スレベル基板感度解析の統合手法について 3.4で説明する。最後に本章を
簡単にまとめる。
3.2 アナログ差動対の基板感度
3.2.1 基板感度の定義
基板ノイズ量に対する回路出力への基板ノイズの重畳量を基板感度と
呼ぶ。式 (2.1)で定義した基板感度の算出に必要な点を回路図上に示すと、
Figure 3.1のように表される。シリコン基板上に設けた観測点 p2でのノイ
ズの電圧振幅 (Vsub(p2))に対する回路出力端子 p1での電圧振幅 (Vout(p1))
から、基板感度 (Gsub)が定義される。
Figure 3.2は、一般的な差動増幅回路の回路図である。ここでは、差動
対を構成しているM1の基板感度について考察する。
シリコン基板を伝播する基板ノイズは、シリコン基板の抵抗によって
電圧降下が発生する。そのため、アナログ回路を構成するトランジスタ
の応答を評価する場合、ノイズの発生点から対象とするトランジスタ真
裏のボディまでの基板ノイズの減衰と、ボディの電圧変化に対するトラン
ジスタ応答とを切り分ける必要がある。そこで、基板ノイズの発生点か
ら評価対象のトランジスタ真裏までの伝達係数を αprpg、ボディの電圧変
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Figure 3.2: Schematic diagram of differential amplifier.
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Figure 3.3: Small signal response against body voltage variation.
動に対するトランジスタの感度を βbodyと定義した場合、基板感度 (Gsub)
は、以下のように定義できる。
Gsub(p1, p2) = αprpg(p2)βbody(p1) (3.1)
Figure 3.3(a)は伝播による基板ノイズの減衰を表したもので、この場
合の αprpgは抵抗分圧となり次式で表される。
αprpg(p2) =
Rsub3
Rsub2 + Rsub3
(3.2)
また Figure 3.3(b)はボディ電圧の変化に対するトランジスタの応答を
小信号モデルで表したものであり、簡単のために roと RSを無視すると、
βbodyは次のように定義できる [46]。
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βbody = −gmbRout (3.3)
ここでは、増幅回路の入力はコモンモードのDC電圧値に固定した。ま
た βbodyは、基板とソースやドレインとの接合容量、またゲート容量を介
しての結合により周波数依存性が含まれることが予想されるが、本研究
では概ね 100 MHz以下の周波数の基板応答を対象としているため、これ
らの容量性結合は考慮していない。ここで gmbはバックゲート電圧に対
するドレイン電流の変化であるから、次のように表される。
gmb =
∂ID
∂VBS
(3.4)
また一般に、アナログ増幅回路を構成するトランジスタは飽和領域で
動作することから、飽和領域でのドレイン電流 (ID)、基板バイアス効果、
トランスコンダクタンス (gm)を表す式を用いて gmbは以下ように変形で
きる [47–49]。
ID =
1
2
μnCox
W
L
(VGS − Vth)2 (3.5)
Vth = VTH0 + γ
( √
|2ΦB + VSB| −
√
|2ΦB|
)
(3.6)
gm = μnCox
W
L
(VGS − Vth) (3.7)
gmb =
∂ID
∂Vth
∂Vth
∂VBS
(3.8)
=
∂
∂Vth
(
1
2
μnCox
W
L
(VGS − Vth)2
)
· ∂Vth
∂VBS
(3.9)
= −μnCoxWL (VGS − Vth)
∂Vth
∂VBS
(3.10)
= −gm ∂Vth
∂VBS
(3.11)
= gm
∂Vth
∂VSB
(3.12)
= gm
∂
∂VSB
(
VTH0 + γ
( √
|2ΦB + VSB| −
√
|2ΦB|
))
(3.13)
=
γ
2
√
2ΦB + VSB
· gm (3.14)
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Figure 3.4: βbody versus signal gain.
ここで、μnは NMOSの電子の移動度、Coxは単位面積当たりのゲート
酸化膜容量、VGSはゲート-ソース間電圧、VSBはソース-バックゲート間
電圧、Vthはしきい値電圧、VTH0はフラットバンド電位、γ =
√
2qεsiNsub
Cox
は
基板バイアス係数、ΦB = kTq ln
(
Nsub
ni
)
はフェルミ準位である。
これより、基板感度 (βbody)は次式で表され、回路のジオメトリによら
ず、増幅回路の信号利得 (Gsig = 20log
(
Vout(p1)
Vin
)
)と線形の関係にあることが
わかる。
βbody = − γ
2
√
2ΦB + VSB
gmRout (3.15)
=
γ
2
√
2ΦB + VSB
·Gsig (3.16)
Figure 3.4は、複数の差動増幅回路におけるボディの電圧変動に対する
感度 (βbody)と、信号利得 (Gsig)との関係を解析したものである。増幅回路
のバイアス状態の違いにより多少の誤差が発生しているが、Gsigの変化に
対する βbodyの変化量がおよそ 1:1であることから、βbodyはGsigの定数倍
であることが確認できる。なおこの解析は、ジオメトリが異なるがバイ
アス状態は全て同じ差動増幅回路を用いている。
本節で扱った基板感度は、Figure 3.2においてM1に対するもの、つま
り差動対の片チャネルの基板感度である。基板ノイズは同相で差動対に
影響するため、理想的な差動増幅回路においては同相のノイズは打ち消
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Figure 3.5: Schematic diagram of differential amplifier with common mode
feedback loop.
され、増幅回路の出力には影響しないことが期待される [46]が、差動対
に異なる量の基板ノイズが影響した場合や、差動対を構成するトランジ
スタの特性が左右でばらつき、基板感度が異なる場合などは、左右の基
板応答差がこの差動増幅回路の出力に重畳する。トランジスタ特性のば
らつきは、回路の入出力応答のばらつきだけでなく、基板感度のばらつ
きにも影響を与える。
3.2.2 動作点と基板感度
アナログ回路は、入出力の電圧範囲が前後の回路の入出力特性により
制限されるが、回路を構成するデバイス特性のばらつきや温度変化など
の環境擾乱が原因で、実際には設計値とずれてしまうことがある。これ
を解消するために、一般には Figure 3.5に示すようにコモンモードフィー
ドバック (Common Mode Feedback: CMFB)ループが組まれ、入力などの
バイアス回路を制御することにより、回路の出力コモンモードが設計値
となるよう制御されている。ここで示す差動増幅回路の場合、負荷トラ
ンジスタのバイアス電圧にフィードバックする場合、入力のコモンモー
ド電圧にフィードバックする場合、テール電流の電流値にフィードバック
する場合が考えられる。しかし、どこにフィードバックを行うかによって
入力トランジスタのバイアス状態が変化し、基板感度が増減する可能性
がある。
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Figure 3.6: Va versus  of fingers for differential transistor pairs. (a) Measured
and (b) simulated results.
Figure 3.6は出力コモンモードが設計値とずれている増幅回路に対し
て 2種類の CMFBを行い、入力トランジスタのバイアス状態をソース電
位 (Va)を指標として比較したものである。なお、実測および解析手法の
詳細については後述する。丸印でプロットされたグループは、出力コモ
ンモードのずれを入力コモンモードにフィードバックすることで調整し
たもの、四角でプロットされているグループは、出力コモンモードのず
れを負荷トランジスタのバイアス電圧にフィードバックすることで調整
したものである。なお、対象とした増幅回路U01から U09は、入力差動
対のトランジスタサイズのみが異なるレイアウトである。各増幅回路に
おけるトランジスタのバイアス状態は、グループ内ではほぼ同じである
が、CMFBの違いによってグループ間で Vaの値がおよそ 200 mV違うこ
とが確認できる。
この 2つのバイアス状態での増幅回路の信号利得 (Gsig)と、基板感度
(Gsub)を評価したものが Figure 3.7および Figure 3.8である。基板感度
は式 (3.16)で示したように信号利得の定数倍で決まるため、Vaの低いグ
ループと Vaの高いグループの間で信号利得の差と基板感度の差が同じで
あることが期待される。しかし、信号利得の差が約 2 dBであるのに対し
て、基板感度の差が約 6 dBとなっており、基板感度を決定している要因
が信号利得だけでなく Vaにもあることを示している。
Figure 3.9は全ての増幅回路に共通して使われているテール電流源の
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Figure 3.9: ID − VD characteristics of tail current source.
ID − VD特性を解析した結果である。ここでは VD = Vaである。Vaの電圧
が高い場合、テール電流源は飽和領域で動作するため出力抵抗 (ro)が高
く、ボディの電圧変動により発生した電流が左右で打ち消し合う差動増
幅回路のコモンモード除去効果が働くため基板感度は低くなる。また Va
の電圧が低い場合、テール電流源は線形領域で動作し出力抵抗 (ro)が低
いためコモンモード除去効果が低く、ボディの電圧変動により発生した
電流が出力抵抗に流れるために基板感度が高くなることが予想される。
Figure 3.10にテール電流源の出力抵抗値と B01の増幅回路での基板感
度の関係を解析した結果を示す。基板感度はテール電流源の出力抵抗値
によって大きく変化し、出力抵抗値が 100 kΩを超える場合の基板感度は
非常に小さいが、線形領域で動作する場合など 10 kΩ程度となる場合は、
基板感度が無視できない大きさとなることがわかる。先端の低電圧プロ
セスにおいては、回路の入出力範囲を広く取るためや、帯域を広くとる
ため、またデバイスしきい値のばらつきを吸収するために出力抵抗値を
下げることがあるが、このような場合に基板感度が増大することとなる。
一方、テール電流源の出力抵抗値が一定となるよう設計されている回路
の場合、前節で示したように基板感度は信号利得の大きさで決定される。
このように、トランジスタのバイアス状態が基板感度に大きな影響を
与えることがわかった。バイアス状態が本来の期待値である設計値から
ずれる要因は、しきい値のばらつき等様々な要因があるが、その 1つに
STIストレス効果が挙げられる [50–55]。解析時に使用するトランジスタ
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Figure 3.10: Substrate sensitivity of differential pair transistors driven by a
current source with output resistance.
モデルに、このストレス効果を表すストレスパラメタが含まれていない
と、実際の回路動作が設計値と大きくずれる要因となる。ストレスパラ
メタは殆どの EDAツールにおいてサポートされているが、使用するルー
ルファイルによってはストレスパラメタの計算が含まれていないものが
あるため注意が必要である。
3.3 局所基板モデルを用いた基板ノイズ応答の解
析
3.3.1 局所基板モデルの概要
チップ内を基板ノイズが伝播する様子や、デジタル回路で発生した基
板ノイズに対するアナログ回路の応答を解析する際には、Figure 3.11に
示すような基板メッシュモデルが用いられる。この基板メッシュモデル
は、チップ全体をあるサイズのメッシュで縦、横、深さ方向に区切り、そ
れぞれのメッシュを抵抗で接続した抵抗マトリクスである。メッシュサ
イズを細かくすると解析精度の向上が期待できるが、Table 3.1の例に示
すように演算量や使用メモリ、解析時間などの解析コストの面から、チッ
プ全体でノイズ伝播の解析を行う場合、メッシュサイズは 10 μmから 5
μmと設定されるのが一般的である。
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Figure 3.11: Chip integrating analog and digital circuits and meshing for sub-
strate coupling analysis.
Table 3.1: Example of chip-level substrate crosstalk simulation cost.
Mesh size CPU time Used memory DB size
1 μm - overflow -
2 μm 12 h 28 m 16 s 5 GB 1,600 MB
5 μm 2 h 23 m 45 s 2.7 GB 543 MB
10 μm 1 h 23 m 18 s 2.2 GB 332 MB
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Figure 3.12: Magnified view of transistors incorporated in analog circuits,
with proximate guard bands.
しかし、チップ全体の面積制約や低消費電力化への要求の高まりに合
わせて、アナログ回路を構成するデバイスもデジタル回路と同じ低電圧
デバイスが用いられることが多くなり、アナログ回路のレイアウト面積
も数 μm角から数十 μm角と非常に小さくなっている。Figure 3.12はアナ
ログ差動増幅回路のレイアウトの一例である。アナログ回路のレイアウ
トにおいては、諸特性を改善するためにこのようなマルチフィンガのレ
イアウトがよく用いられる。このような低電圧デバイスによってレイア
ウトされたアナログ回路を、一般に用いられる基板モデルのメッシュサ
イズと比較すると、デバイスサイズはメッシュ1つの中に収まってしまう
大きさであり、メッシュの交点も回路全体で高々数点しか無いことがわか
る。また、アナログ回路はデバイス 1個または回路ブロック単位でガー
ドバンドやガードリングが設けられ、Pウェルの電位固定や基板ノイズの
吸収などの役割を果たしている。Figure 3.12のレイアウトにおいて基板
ノイズの電流 (Isub)は、図中の矢印で示すように中央付近から外側のガー
ドリングへ向かって流れることが予想される。このノイズ電流はガード
リングに吸収される前に、基板抵抗値による電圧降下を発生させながら
デバイスM1および M2を横切る。
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Figure 3.13: Conventional substrate modeling based on meshing.
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Figure 3.14: Gsub versus  of fingers for differential transistor pairs with guard
bands on both sides (Chip 1). (a) Measured and (b) simulated using proposed
model.
44 第 3章 差動対トランジスタにおける基板感度の実測と解析
基板メッシュモデルを用いてアナログ回路のノイズ応答を解析する際に
は、Figure 3.13に示すようにデバイスのバックゲート端子を近傍のメッ
シュ交点に接続することが考えられる。しかしこの場合、Figure 3.12のレ
イアウトのようなデバイス裏面のシリコン基板で発生する電圧降下が正
確に表現されず、解析精度に影響を与えることが予想される。Figure 3.14
はこの従来手法を用いて基板ノイズ感度を解析した結果である。ノイズ
量の分布が正確に再現できていないため、実測の 20 dBを超える感度幅
が再現できておらず、フィンガ数 10以上の差動対においては傾向が全く
再現できていないことが確認できる。以上より、先に示した基板感度を
表す式 (3.1)を実際のアナログ回路のレイアウトに適用した場合、基板伝
播を表す αprpgがフィンガ単位で正確に再現できない。この式 (3.1)は、デ
バイスのノイズ感度をフィンガ単位で考慮する必要がある場合に次のよ
うに修正される。
Gsub(p1, p2) =
∑
i
αprpg(mi, p2)βbody(mi, p1) (3.17)
ここで、miは対象のデバイスのフィンガ 1本に相当する。βbodyはデバ
イス特性によって決定されるため概ね一定であるが、ガードリングの構
造で値が変化し得る αprpgはフィンガ単位で解析する必要がある。
そこで本研究では、フィンガ毎に基板抵抗を分割してバックゲートに
接続する局所基板モデルを提案する。
Chip 1のレイアウト (Figure 3.16(a))のように、デバイスの左右両側に
ガードバンドを持つ構造の場合、デバイスの中心からガードバンドに向
かってフィンガの間隔に合わせた抵抗列を生成し、バックゲートに接続す
る (Figure 3.15(a))。ここで、抵抗列を構成するRfinは、F行列演算 [29, 56]
によって生成した基板モデルのメッシュ抵抗 (Rmesh)およびメッシュサイ
ズ (Lmesh)、フィンガピッチ (Lpitch)より次のように求めた。
Rfin =
Lpitch
Lmesh
· Rmesh (3.18)
Figure 3.15(b)はこのモデルを用いて基板伝播係数 (αprpg)を解析したも
のである。この結果は次式を用いても求めることができる。
αprpg(mi, p2) =
Rgnd + (n − mi + 1)Rfin
Rgnd + (n + 1)Rfin + Rsub
(3.19)
ガードバンドから遠いデバイスの中央付近のフィンガはノイズ量が多
く、ガードバンドに近いフィンガはノイズ量が小さいこと、またフィン
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Figure 3.15: Substrate sensitivity of differential pair transistors with multiple
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amplitude felt by each finger transistor versus finger ID.
(a) Chip #1 8.5 μm
(b) Chip #3
26 μm
M1 M2
M1 M2
G
uardband
Guardband
G
uardband
Figure 3.16: Layout example of differential transistors with (a) guard bands
on both sides and (b) U-shaped guard bands.
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Figure 3.17: Sustrate currents flowing in the bottom of dirrerential transistors
with (a) guard bands on both sides and (b) U-shaped guard bands.
ガの本数が多いレイアウトの場合、デバイス中央付近のノイズ量が大き
くなることが確認できる。
3.3.2 ガ ドーバンド構造による局所基板モデルの最適化
前項では、デバイスの左右両側にガードバンドを持つ構造における局
所基板モデルを提案した。しかし、デバイスのアスペクト比や周囲の構
造によってガードバンドは様々な形状が考えられる。本項では、Chip 3
(Figure 3.16(b))のようにデバイスを U字型に囲んだガードバンドを持つ
構造について、局所基板モデルを提案する。
デバイスを U字型に囲んだガードバンドを持つ構造の場合、ガードバ
ンドからデバイスのフィンガまでの距離はフィンガの位置や本数によらず
一定である。また、デバイスの裏面を通過するノイズ電流 (Isub)も、Chip
1の構造ではフィンガを横切るように流れるのに対し、Chip 3の構造
ではフィンガに対してほぼ垂直に流れることが期待される (Figure 3.17)。
よって、デバイス裏面でのノイズ量はフィンガの位置によらずほぼ一定
であり、全てのフィンガの裏面は等電位と見なすことができる。よって
U字型のガードバンドを持つデバイスにおける局所基板モデルは、Figure
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Figure 3.18: Proposed extension of substrate coupling modeling in a multi-fin-
ger transistor for (a) single-folding multiple fingers and (b) multiple-folding
multiple fingers. Corresponding layout examples are also given.
3.17(b)に示すようなノイズ源からフィンガ、フィンガからガードバンド
までの縦の抵抗列で表現することができる。
3.3.3 折り返し構造を含むトランジスタの局所基板モデル
デバイスのサイズによっては、フィンガの数が多くアスペクト比が大
きくなる場合に、Figure 3.18(b)のようにある一定のフィンガ本数で折り
返すレイアウトにすることがある。このレイアウトは、本研究で用いて
いるテストチップでは Chip 1のフィンガ数の多い一部のアンプに該当す
る。このようなレイアウトの場合、ノイズ源に近い列はノイズ量が多く、
ノイズ源から遠い列はノイズ量が少なくなるため、前述の横方向の抵抗
分割だけでなく縦方向にも抵抗を追加して解析精度を向上させる。
3.3.4 解析結果の実測結果との比較
以上の局所基板モデルを適用し、テストチップに搭載された差動増幅回
路の基板ノイズ感度を解析した結果を示す。搭載回路のうち、解析対象と
した増幅回路のトランジスタサイズをTable 3.2(Chip 1)とTable 3.3(Chip
3)に示す。またB02は他のレイアウトに比べてフィンガ本数に対する Lfin
が非常に長いため、解析精度を向上させるために Lfinを縦に 2分割し、折
り返し構造と同じ局所基板モデルを適用した。
Figure 3.19は Chip 1に搭載されている差動増幅回路の基板感度の実
48 第 3章 差動対トランジスタにおける基板感度の実測と解析
1 10 100
B01
B01
B02
B07
B08
B09
B10
B11
B10
B11
B09
B08
B07
B03
B04 B04
B05
B05B06
B06
B03
B02
(a) Measured. (b) Simulated.
# of fingers
-25
-20
-15
-10
-5
0
1 10 100
: Single-folding : Multiple-folding
: Left
: Right
-25
-20
-15
-10
-5
0
18
20
22
20
22
24
Figure 3.19: Gsub versus  of fingers for differential transistor pairs with guard
bands on both sides (Chip 1). (a) Measured and (b) simulated results.
測結果と解析結果を比較したものである。Chip 1の増幅回路のレイアウ
トは、トランジスタの両側にガードバンドを持つ構造であるため、フィ
ンガ数が多く、ガードバンド間の距離が離れている増幅回路ほど基板ノ
イズ感度が高くなっている。全ての増幅回路において、実測結果と解析
結果との差が 3 dB以下と精度良く解析できているほか、フィンガ数の増
加に伴い基板感度が増大する傾向、また約 20 dBの感度幅も再現できて
おり、提案モデルが正確に基板のノイズ量を再現できていることが確認
できる。
また同じ差動増幅回路に対して、回路の動作点と基板感度の関係を確認
するために、テール電流源の出力抵抗を変化させた場合 (Va不定)と、テー
ル電流源の出力抵抗を一定に保った場合 (Va一定)について解析を行った
(Figure 3.20)。テール電流源の出力抵抗を一定に保った場合に比べ、テー
ル電流源の出力抵抗を変化させた場合は増幅回路の動作点が大きく変化
しているため、入力トランジスタのソース電位 (Va)が大きく変化してお
り、この変化に合わせて基板感度も増減していることが確認できる。
次に、Chip 3の差動増幅回路セットに対して同様の解析を行った結果
が、Figure 3.21である。Chip 3は実測および解析に際して入力トランジ
スタのソース電位 (Va)が低い動作点と、高い動作点の 2つを設定して比
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Figure 3.22: Va versus  of fingers for differential transistor pairs with
U-shaped guard bands. (a) Measured and (b) simulated results.
較している。この 2つの動作点における入力トランジスタのソース電位
(Va)を比較したものが Figure 3.22である。Chip 3の増幅回路は、トラン
ジスタを U字型に囲むようにガードバンドが設けられているため、フィ
ンガ数が多い増幅回路でも基板ノイズ感度は高くなりにくい。この増幅
回路のセットにおいても実測結果と解析結果の差は 3 dB以下と、提案モ
デルを用いた解析の精度が高いことがわかる。
3.4 チップレベル基板伝播解析とデバイスレベル
基板感度解析の統合解析
前節では、チップに基板雑音を導入した際の基板雑音感度の解析法を
示した。しかし実際の製品等を対象とした場合は、Figure 3.23(a)のよう
にデジタル回路内にある雑音の発生しやすいブロックから、アナログ回
路への影響を解析することが考えられる。なお、本研究で用いている基
板感度評価システムの場合、このような解析は Figure 3.23(b)のように雑
音の発生源は単一の信号源で代表される。また、アナログ回路のガード
バンドも様々な形状がレイアウトされることが考えられるため、ガード
バンド構造に応じて最適なモデルを選択する必要のある前節にて提案し
た局所基板モデル、及び解析手法を一般化する必要がある。
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Figure 3.23: Chip-level substrate noise analysis.
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Figure 3.24: Chip level substrate noise coupling analysis framework.
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Figure 3.25: Distribution of substrate voltage by chip level substrate coupling
simulation in 1st step.
そこで、商用のチップレベル基板伝播解析ツールの結果を用い、局所
基板モデルを用いた感度解析と結合する手法を提案する。ここで式 (3.17)
は、対象の回路近傍に任意の点 pXを設定することにより、次式ように書
き換えることができる。
Gsub(p1, p2) = αprpg global(pX, p2)
∑
i
αprpg(mi, pX)βbody(mi, p1) (3.20)
αprpg globalは雑音の発生源から pXまでの基板伝播係数であり、チップ
レベル基板伝播解析ツールを用いて解析を行う。αprpgは pXからデバイス
のフィンガまでの基板伝播係数であり、デバイスレベルの基板モデルを
用いて伝播を再現、また同時にデバイスの応答 βbodyを解析し、これらを
足し合わせることで基板雑音の発生源からの基板感度解析を行う (Figure
3.24)。
基板雑音注入を行った際の、差動増幅回路近傍の雑音量の分布を、チッ
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Figure 3.26: Substrate network for derivation of global attenuation coefficient
in 1st step and also calculation of local coupling in 2nd step.
プレベル基板伝播解析ツールで解析した結果が Figure 3.25である。解析
時のメッシュサイズは 5 μmと設定し、接続点 pXは (x, y) = (0, 0)にあた
る差動対の中心に設定した。
次に、接続点 pXからの基板感度解析を行うための局所基板モデルの一
般化を行う。前節で述べたモデルはガ ドーバンドがデバイスの両側に位置
している場合を扱ったが、ここではガードバンド形状に依存しない Figure
3.26のようなモデルを用いる。デバイスのフィンガ毎に pXからフィンガ、
ガードバンドまでの抵抗列を生成する。RSUBnは、pXから n番目のフィ
ンガ中央までを接続する抵抗である。RGBnは、n番目のフィンガ中央か
ら最短距離にあるガードバンドを接続する抵抗である。この 2種類の抵
抗 RSUBnと RGBnは、pXとフィンガ、ガードバンドの座標と、基板抵抗率
より計算が可能である。また、ガードバンドからの接地抵抗 RGNDは、配
線インピーダンス等を含んだシステムグラウンドまでの接地抵抗である。
以上により作成したデバイスレベル基板モデルを用いて、pXからアナロ
グ回路の出力までの基板感度解析を行う。ここではデバイスレベル基板
モデルとして pXからの抵抗分割を用いたモデルを提案したが、このほか
のモデルとして、解析対象のデバイス周辺のみで細かな基板メッシュモ
デルを作成する方法などが挙げられる。
チップレベル基板伝播解析結果と、デバイスレベル基板感度解析結果
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Figure 3.27: Gsub versus # of fingers for differential transistor pairs with guard
bands on both sides (Table 3.2), simulated with chip level substrate noise
coupling flow.
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の両者を統合し、基板感度を求めたものが Figure 3.27である。統合解析
においても、アドホックモデルによる解析とほぼ同等の解析結果が得ら
れ、フィンガ数が多くなるに従って基板感度が増大する傾向が解析可能
であることが示された。本研究ではデバイスレベル基板モデルに簡単な
モデルを使用しているが、モデルの改良等によりさらなる精度向上が期
待できる。
3.5 まとめ
本章では、アナログ回路の基板雑音応答は、雑音の発生源から対象回
路までの基板伝播と、回路を構成するデバイスの感度とで構成され、基
板雑音感度解析は回路を構成するデバイスの物理レイアウトと、フィン
ガ単位で基板伝播を考慮する必要があることを示した。これを確認する
ため、アナログ増幅回路の基板雑音感度評価系を用い、90 nm CMOSテ
クノロジにて試作したテストチップに搭載したジオメトリの異なる差動
増幅回路の基板雑音応答を、オンチップで実測評価した。また、アナロ
グ回路における基板雑音感度解析モデルとして物理レイアウトを考慮し
たアドホックモデルが有効であることを示し、この基板モデルと解析手
法を一般化するため、チップレベル基板伝播解析ツールの解析結果との
結合手法を提案した。
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Table 3.2: Transistor sizes of differential transistor pairs with guard bands on
both sides (Chip 1).
ID L (μm) Lfin (μm) finger Wtotal (μm) folding
B01 0.1 11.45 8 91.6 single
B02 0.1 11.45 16 183.2 single
B03 0.1 11.45 4 45.8 single
B04 0.1 11.45 2 22.9 single
B05 0.1 11.45 1 11.45 single
B06 0.1 5.58 1 5.58 single
B07 0.1 5.58 16 89.28 single
B08 0.1 2.66 32 85.12 single
B09 0.1 1.33 64 85.12 multi
B10 0.1 0.63 128 80.64 multi
B11 0.1 0.27 256 69.12 multi
Table 3.3: Transistor sizes of differential transistor pairs with U-shaped guard
bands (Chip 3).
ID L (μm) Lfin (μm) finger Wtotal (μm) folding
U01 0.1 1.02 32 32.64 single
U02 0.1 1.02 64 65.28 single
U03 0.1 1.02 16 16.32 single
U04 0.1 1.02 8 8.16 single
U05 0.1 1.02 4 4.08 single
U06 0.1 1.02 2 2.04 single
U07 0.1 2.04 16 32.64 single
U08 0.1 4.08 8 32.64 single
U09 0.1 8.16 4 32.64 single
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第4章
ワイド I/Oトランシーバにおける
外部擾乱評価環境の構築
4.1 はじめに
メモリチップの三次元積層化は、モバイル用途におけるメモリシステ
ムの実装 [42, 43]や、低コストで高パフォーマンスな計算資源の普及 [44]
に有望である。これらのシステムでは、超低消費電力、超広帯域幅、安
定性とスケーラビリティ、小実装面積と大容量、をバランスよく追及す
ることが常に求められており、三次元積層技術が適していると考えられ
る。ところで、三次元積層システムの全体的なパフォーマンスと歩留ま
りは、スタックチップの垂直方向の配線性だけでなく、プリント基板へ
の接続性からも制約を受ける。現在のところ、三次元積層チップの設計
工程において、シリコン貫通ビア (Through Silicon Via, TSV)とマイクロ
バンプ (μBump)の結合系における電気特性と機械特性、およびそのばら
つきを適切に表現する等価回路モデルは未だ確立されていない。三次元
積層チップにおける垂直データ転送を信頼性良く実現するためには、こ
のような不確実性を扱う回路技術が必要である。
また、三次元積層メモリにおけるアドレス表現などのアクセス方式と、
通常のメモリにおける外部インタフェースとの互換性を維持するため、メ
モリ I/Fのエミュレーション機能が必要であり、このためのデジタル制御
ロジックチップが三次元積層のベースに必要である。メモリチップとロ
ジックチップは製造メーカあるいは製造プロセスが異なる場合も想定さ
れ、三次元積層構造の中間層としてインタポーザを配置することで、メ
タルピッチその他の整合を取ることが考えられる。
本章では、メモリチップ、インタポーザチップ、およびロジックチップ
の三層積層構造による三次元チップスタックを設計・試作し、BGAパッ
ケージに組み立てた。さらに、超ワイド I/Oデータ通信の機能・性能試験
システムを、ロジックチップやメモリチップの埋め込み自己テスト機構
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Figure 4.1: Block diagram of wide I/O test vehicle.
(Built-in self test, BIST)と、FPGAに組み入れたテストプログラム機構の
協調により構築した。さらに、インタポーザチップには、TSVバスを通
過する信号や電源ネットワークの波形を、三次元積層チップの内部でそ
の場観測するためのオンチップモニタを搭載した。TSVと μBumpを通し
た垂直方向の信号伝送や電源供給を診断・評価するため、波形取得やア
イ開口のその場観測機構も実現した。
4.2 実証デバイスの構造と設計
本テストシステムの構造を Figure 4.1に示す。4096ビットの超ワイ
ド I/O TSVデータバスは、1.2 Vの電源で動作クロック 200 MHzと 0.56
mW/Gb/sで 100 GByte/秒の同期双方向データ転送が可能である。上層に
メモリチップ (MEM)、中層にアクティブシリコンインターポーザ (ASI)、
下層にロジックチップ (LOGIC)を配置した 3層の積層構造からなり、3種
類すべてのチップは 90 nmのCMOSプロセスで製造した。各チップの面積
は 9.9×9.9 mm2である。ビアラストの 50 μmピッチCu TSV、chip-to-chip
の積層プロセス [57, 58]が使用されている。垂直方向の接続は、7300本
4.2. 実証デバイスの構造と設計 59
Figure 4.2: Wide I/O process specifications.
以上の TSVと、同数の μBumpで高密度に構成されている。このスタック
は、527ピン BGAの FR-4インターポーザ上に搭載され、システム基板
に組み付けられる。
テストシステムのプロセス仕様を Figure 4.2に、チップ写真およびシ
ステム外観図を Figure 4.3および Figure 4.4にそれぞれ示す。
実証デバイスの設計には、できるだけ通常の二次元VLSIの設計フロー
や設計ツールを利用する方針とした。三次元積層チップの設計環境は発
展途上にあり、フロントエンド設計、バックエンド設計、検証、テスト
容易化設計、等の設計工程に多くの技術課題がある。本設計においては、
(1)各チップを接続する TSVの位置や属性の管理、および (2)各チップを
跨ぐタイミングの配分と検証、の二つが大きい設計課題であった。課題
(1)について、7300本を超える TSVが、チップ間の接続ピンとしてチッ
プ内前面に配置される。通常のVLSIチップにおける I/Oパッドや、回路
ブロック間の接続信号ノードとは役割も属性も異なり、そのままでは設
計データとして取り込めない。そこで、スプレッドシートに全ての TSV
を定義し、番号、配置、接続関係、信号属性、等の情報をまとめること
とした。Figure 4.5に示すように、チップのフロアプラン上の位置も一目
でわかるように、スプレッドシート上に可視化する環境を構築した。ま
た、課題 (2)については、チップスタックの全体を単一の仮想的なチップ
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Figure 4.3: Chip photographs.
Figure 4.4: Overview of test vehicle evaluation system.
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Figure 4.5: Management of TSV pin assign.
とみなし、各チップを回路モジュールとして、配置配線することで解決
した。チップ間を跨ぐ信号配線をあたかも回路モジュール間の配線とし
て扱い、タイミングを収束させながら配置配線を完了するようにした。
書き込みモ ドー (W)では、4096ビットのデータ幅を持つワ ドーがロジッ
クチップから送信され、メモリチップに搭載された 800 Kバイトの SRAM
に格納される。読み取りモード (R)では、メモリチップからワードをロ
ジックチップに送信する。BISTは、期待値と受信したデータビットの比
較機能に加え、データビットの生成が可能なWモードと Rモードを有す
る。ビットパターンとシーケンスは RGとWGのデータ生成マクロによっ
て定義されており、交互にビットが変化するチェッカーボードスタイル
(5A5A...)、プレーンスタイル (0F0F...)、全てのビットを 0
または 1に固定するパターン、等がある。データビットから特定のバイ
トを選択し、データ転送にマスクをかけることも可能である。BIST動作
時は、選択された転送ビットパターンに従い、RCとWCのデータチェッ
カーマクロがエラーの発生したビットを検出する。繰り返し動作中は、転
送に失敗したビット数が継続的にフェイルレジスタに格納される。BIST
およびワイド I/Oの設定とステータスはレジスタに格納されており、I2C
プロトコル [59]でアクセスする。I2Cトランザクションとテスト・デバッ
グのためのスキャンチェインは全て、ワイド I/Oと並行して垂直方向の通
信チャネルを通して構成されている。
ワイド I/Oバスは、Figure 4.6に示すように、8並列のバンクに分割さ
れている。各バンクには 2つの TSVアレイ (64×7列と 64×6列)があり、
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Figure 4.6: Wide I/O pin assignments. Mini I/O circuit schematic is also
shown.
512ビットに加えて、32:1の冗長性を確保するための 16ビットのミニ I/O
チャネルを有する。ミニ I/O回路用の電源 (VDDM)とグラウンド (VSS)
ピンは、5列毎に配置されている。ミニ I/O回路は、ドライバとレシーバ・
バッファのペア、およびバス・キーパで構成されている。このドライバ
は、4段階の駆動力が選択可能である。冗長ビットと選択可能なドライバ
駆動力により、ワイドバス動作は三次元チップスタックの様々な条件に
適応が可能となっている。
三次元チップスタック内にシリコンインターポーザを搭載することに
より、異なる次元のチップ間の様々な場所同士の接続に、TSVと μBump
を配置した狭ピッチの水平垂直のルーティングを構成可能である。この
ような柔軟性は異なる製造者からのチップをスタックに組み入れる際に
とくに有効である。
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Figure 4.7: Three-tier 3D chip stack with in-place eye-diagram and waveform
capturers.
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Figure 4.8: Block diagram of in-place waveform capturer.
4.3 波形取得機構
Figure 4.7に示すように、波形取得機構 [60]をシリコン・インターポー
ザに搭載し、垂直方向のチャネルを通る波形を観測することで、スタック
内のシグナルインテグリティとパワーインテグリティのその場評価が可
能となる。このようなインタポーザは、アクティブな回路構造を有する
ことからアクティブインタポーザ (ASI)と呼び、ファインピッチの配線構
造の形成とともに、CMOSプロセス技術によるシリコン・インタポーザ
ならではの優位性を備えている。波形取得機構を構成するアナログ回路
やデジタル回路は、ASIに完全に統合されている。波形取得回路には 3.3
Vデバイスを使用しており、1.2 Vで動作するミニ I/O回路が駆動するフ
ルスイングの信号を観測できる電圧範囲を有し、また低コストな (最小デ
バイス寸法の大きい) CMOS技術で製造できる。波形取得の時間分解能と
電圧分解能は 10ビットで、ステップの大きさの最小値はそれぞれ 10 ps
と 0.5 mVに設定可能である。全てのワイド I/Oバンク内の全冗長チャネ
ルと、VDDとVSSピン 2組が選択的に観測可能である。観測用のプロー
ブ配線は 150以上あり、三次元チップスタックを形成すると隠れてしま
う垂直方向のデータチャネルを広範囲で診断できる。
波形取得機構のブロック図を Figure 4.8に示す。波形取得機構は、Prob-
ing Front End (PFE)のアレイと、それらに共通のWaveform Acquisition
Kernel (WAK)から構成される。PFE回路で対象点の電圧を取得し、WAK
から供給される参照電圧とサンプリングタイミングによって波形がデジ
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Figure 4.9: Probing front end circuit schematic.
タイズされる。PFE回路は対象とするVDD、VSS、VSIG H、VSIG Lそれぞれ
の電圧帯が評価できるよう、特性を変えて設計されている。VDD、VSS用
PFEは、各バンクの電源とグラウンドピンに接続され、信号用 PFEは各
バンク毎に 16ある冗長ビットピンに接続されている。このように、積層
後に完全にパッケージ内で閉じてしまうような信号も、その場評価技術
を用いることで三次元積層後の信号品質の評価などが可能となる。
PFE回路 (Figure 4.9)は主にソースフォロワ (SF)とラッチコンパレー
タ (LC)から構成される。ソースフォロワは評価対象の電圧 (VIN)を後段
の回路の入力特性に合う電圧帯へオフセットをかけ出力する。ラッチコ
ンパレータでは、ソースフォロワの出力 (VSFO)とWAK内の参照電圧生
成回路 (VG)から生成された (VREF)を、タイミング生成回路 (TG)が生成
したタイミング (TSAMP)において比較し、大小関係をデジタル値で出力す
る。このラッチコンパレータでの比較を NCMP回繰り返し、出力 1が得ら
れた確率を PCMPとすると、PCMPは次式で表される。
PCMP =
∑
DOUT
NCMP
=
⎧⎪⎪⎨⎪⎪⎩
1 (VSFO > VREF)
0 (VSFO < VREF)
(4.1)
この PCMPの値を FPGAで読み取り、PCMPの変化点を追従するように
VREFおよび TSAMPを制御することで、対象点の電圧波形が取得可能である。
波形取得の高速化のため、この波形取得機構では Figure 4.10に示す近
傍探索アルゴリズムを用いている。PFEとWAKの詳細については、[60–
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Figure 4.10: Nearest search algorithm.
62]に同様の回路構成での波形取得特性や、高速化アルゴリズムの提案が
なされている。これらの文献では、近傍探索アルゴリズムよりもさらに
高速な近傍マルチステップ探索アルゴリズムが用いられているが、本シ
ステムでは複数の PFEブロックを同時に動作させ、電源、グラウンド、信
号波形を並列に取得する構造となっていることから、比較的簡単な制御
で並列動作を実現することを目的にマルチステップによる高速化は実装
していない。
アクティブシリコンインターポーザ内のその場波形取得機構のレイアウ
トとワイド I/Oのバンク配置を Figure 4.11に示す。PFEを複数まとめた
PFEブロックが各バンク毎に配置され、中央付近に共通回路であるWAK
が配置されている。波形取得に必要な制御信号、出力信号、電源やバイ
アスも TSVを介してパッケージ外とやり取りされ、これらの信号はチッ
プ上辺付近または下辺付近の TSVを用いている。
PFE回路と、各バンクの TSVピンとの接続を Figure 4.12に示す。TSV
アレイの間を PFE回路からプローブ配線が伸び、各バンクに 16ある冗長
配線と、各バンク 2組の電源、グラウンドピンに接続されている。
PFE回路のDC入出力特性の実測結果をFigure 4.13に示す。電源 (VDD)、
グラウンド (VSS)用 PFEは、それぞれの定格電圧 0.0 V、1.2 Vを中心に、
ノイズ波形が取得できるよう概ね ±0.2 Vの範囲を入力レンジとした。信
号用 PFEは、VSIG Hと VSIG Lの 2つの PFEを設け、それぞれ 0.0 Vから
0.6 V、0.6 Vから 1.2 Vを入力レンジに設定する事で、1.2 Vのフルスイ
ングの信号波形を取得可能とした。三次元積層前後で若干のオフセット
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が生じるなどの差が発生しているが、PFE用の外部入力端子を用いて校
正可能であるため、実際の波形取得には問題ない。また、この差は積層
後に TSVを経由しているなど PFEのバイアス入力電流の経路のインピー
ダンスが変化していることにより生じているものと考えられる。
PFE回路の AC入出力特性の実測結果を Figure 4.14に示す。AC特性
は、三次元積層前後で殆ど変化しておらず、TSVを用いた積層が波形取
得の性能に影響を与えないことが確認された。波形取得の性能指標であ
る SNDR (Signal-to-Noise and Distortion Ratio)は約 40 dBであり、信号波
形評価には問題が無いことがわかる。なお、この性能は [63]と比較する
と劣っているが、使用しているプロセス技術が異なること、PFEあたり
の DC電圧範囲をあまり広く設定していないことから、最大の SNDRを
得る電圧振幅が、0.2 Vppと小さい結果となっているためである。また本
研究では、波形取得機構の性能追求よりも、三次元積層ワイド I/Oシステ
ム全体としての完成度を高めることに注力している点も異なる。
Figure 4.15は本波形取得システムを用いて、いくつかの条件でワイド
I/Oを駆動した際のノイズ波形を観測したものである。条件によって波形
のピーク値やピークの時間などが変化している様子が観測できており、本
波形取得システムを用いて電源インテグリティなどが評価可能であるこ
とが示せた。
4.4 まとめ
貫通シリコンビア (TSV)技術によりメモリチップ、インタポーザチッ
プ、およびロジックチップの三層積層構造による 4096 bit幅の超ワイド
I/Oバス実証デバイスを設計・試作し、試験システムを構築した。また、
TSVバスを通過する信号や電源ネットワークの波形を三次元積層チップ
の内部でその場観測するためのオンチップモニタの搭載と、その有効性
についても実証した。
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第5章
三次元積層SiPにおけるワイド
I/Oのアイ開口診断
5.1 はじめに
携帯情報端末のディスプレイの大型化や処理データ量の増大に伴い、ア
プリケーションプロセッサとメモリ間のバスの広帯域化への要求は非常
に強い。また、携帯端末用LSIでは常に低消費電力が求められており、集
積化や低電圧化などによりデータ送受信時の電力効率のさらなる改善が
必要である。一方で、1信号ピンあたりの通信速度の上昇や、プロセス微
細化による信号ピン間の距離の短縮化、また電流密度の増大によるダイ
ナミック電源ノイズの影響など、信号品質の保証も重要な課題である。
本章では、現在モバイル向けメモリバス規格として策定されているWide
I/Oなどよりも更に広帯域な、4096ビット TSVを用いた 100 GByte/秒を
対象に、電力効率の評価や電源・グラウンド品質、信号間干渉の評価を
行う。評価対象および観測技術については、前章で説明したワイド I/O評
価システムを用いる。信号波形のその場評価技術を用いたワイド I/O動作
の最適化について 5.2にて説明する。ワイド I/Oの信号品質の実測評価結
果について 5.3にて説明する。小振幅信号伝送による電力効率のさらなる
改善について 5.4にて説明する。最後に本章を簡単にまとめる。
5.2 ワイド I/O動作の最適化
ワイド I/Oインターフェースを構成するミニ I/O回路は、その駆動力
を 0.25 mA、0.50 mA、1.00 mA、2.00 mAの 4段階から選択可能である
(Figure 4.6)。これは、TSVなど垂直方向の容量を正確に見積もることが
難しいことと、積層枚数などの実装状況に適応させるために設定されて
いる。強い駆動力を選択すればデータ転送の正確性が期待できるが、消
費電力の増加やノイズ発生量の増大が予想されるため、アクティブシリ
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Figure 5.1: In-place captured waveforms and eye diagrams. VDDIO and VSS
measured waveforms are plotted over the eye diagram.
コンインターポーザ内に搭載したその場評価機構によるアイ開口評価に
より、駆動力の最適化を行う。
各条件で信号波形、アイ開口、電源ノイズを観測した結果を Figure 5.1
に示す。このミニ I/O回路は通常の CMOSバッファを使用していること
から、1.2 Vのフルスイングの信号伝送が基本である。Figure 5.1から、
フルスイングの垂直方向信号伝送に、ミニ I/Oのドライバ駆動力について
2つ目の設定値 (0.5 mA)が最適な選択であることを確認できた。VDDIO
のダイナミック電源ノイズは、共通のVSSの振幅よりもわずかに大きい
が、信号振幅の 20%未満に留まっている。この結果から、三次元チップ
スタック内の垂直方向の電源回路網は十分にインピーダンスが小さく、電
源ノイズを抑制できることがわかる。またアイ開口も十分に広く、4096
ビットの超ワイドバスの信号品質の完全性を示している。
4096ビット超ワイド I/O性能の実測結果をFigure 5.2に示す。100 GByte/
秒のスループットが 1.2 Vの標準電源電圧において達成された。ミニ I/O
回路の電源 (VDDIO)は他のデジタル回路から分離されており、ミニ I/O
回路の消費電流は、(5A)または (0F)の高いスイッチング動作パターン
において合計 385 mAである。この時のエネルギー効率は 0.56 mW/Gb/s
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Figure 5.2: Measured wide I/O performance.
となる。他方、全てのビットが定数 0または 1の固定値を転送している
場合には、消費電力は 7 mWとなる。先行文献 [64]で報告された低電力
指向のカスタム三次元 I/O回路よりも消費電力が高くなっているのに対
し、スループットとエネルギー効率は、携帯電話のメモリ規格である 512
チャンネル・12.8 GByte/秒のワイド I/O[42, 43]の仕様よりも優れている。
今後、TSV技術と CMOS技術の統合設計を最適化することにより、ミニ
I/O回路の性能向上と消費電力の低減を期待できる。
オンチップモニタに関して、その場波形取得のために冗長ビットを使
用する際にも、ワイド I/O性能が変化しないことを確認した。これは、波
形取得機構の入力容量が垂直方向のシグナリングにはほとんど影響を与
えていないことを示している。また、垂直方向のチャネル毎の単一 TSV
の設計は、十分に高い歩留まりを有しており、試験したサンプルのいず
れにおいても冗長ビットは必要とされなかった。
5.3 ワイド I/Oの信号品質評価
Figure 5.3(a)は、100 GByte/秒動作時のワイド I/Oの信号波形を 1バン
ク内の観測可能な 16ピン全てで取得したものである。信号間スキューは
308 psと、200 MHzのクロックに対して半クロック周期の 5 nsと比較し
て非常に小さいことが確認できる。また、Figure 5.3(b)は 1信号ピンに
対して、アイ開口を実測したものである。これらの評価結果から、定格
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Figure 5.3: Wide I/O operation at VDDIO = 1.2 V and Idrv = 0.5 mA. (a)
Captured signal waveforms among 16 vertical channels and (b) eye diagram.
Power supply and ground voltage waveforms are also shown.
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電圧での 100 GByte/秒動作時の信号間干渉は極めて小さく、高品質な信
号伝送が実現できていることが確認できる。
また、各バンク内のスキューを評価した結果が Figure 5.4(a)である。各
バンク内のスキューはいずれも 550 ps以下であり、バンクの配置に依存し
ない高品質な信号伝送が実現できていることが確認できた。また、信号の
立ち上がり時間 (Slew)を Figure 5.3(a)に示すように、信号が電源電圧の
10%から 90%に遷移する間に要した時間と定義し評価した結果が Figure
5.4(b)である。概ね 2.5 V/1.2 Vのスルーが観測され、また立ち上がり時
間に大きなばらつきが無いことが確認できる。
5.4 小振幅信号伝送の実現
前節まででは、ワイド I/O実証デバイスを用いてそのパフォーマンス評
価と信号品質の評価を行った。しかし、専用のドライバ回路を用いたワ
イド I/Oインターフェース [64]などと比較すると、信号伝送を小振幅化
すると更なる電力効率の改善が期待できる。本デバイスの特徴であるア
クティブシリコンインターポーザ内に搭載したオンチップ波形診断シス
テムを用い、通常の CMOSバッファを用いたワイド I/Oの信号伝送の挙
動を観測しながら小振幅伝送を試みる。
Figure 5.5は、ミニ I/O回路の電源電圧 (VDDIO)を下げた場合の、BIST
によるエラーレートを実測したものである。なお、制御回路やデータ生
成、BISTなどを安定に動作させるため、コア電圧 (VDD)は何れの条件に
おいても定格電圧に設定してある。VDDIOが 0.75 V以上の場合、エラー
レートは検出下限を下回っていることから、0.75 V以上の電源電圧では
データ転送が正常に行えていることが確認できる。
Figure 5.6は、データの正常伝送が確認できた電源電圧の 0.75 Vと、エ
ラーが確認された 0.70 Vにおけるフェイルビットマップの実測結果であ
る。この結果から、0.75 Vでは 4096ビット全てでエラーは観測されず、
これよりも電源電圧を下げるとほぼ全てのビットでエラーが観測される
ことが分かる。
Figure 5.7は、ミニ I/Oの電源電圧を 0.75 Vと設定した場合の信号波形
およびアイ開口を、Figure 5.3と同様に評価したものである。定格電圧で
の動作と比較して、振幅がかなり小さくなっていることが確認され、信
号間スキューも 7倍の 2.1 nsまで拡大しているが、最小限のアイが開い
ており、BISTでの評価結果も合わせて正常な信号伝送が確認できた。
78 第 5章 三次元積層 SIPにおけるワイド I/Oのアイ開口診断
Slew (ns)
Bank
# 
of
 c
ha
nn
el
s
S
ke
w
 in
 a
 b
an
k 
(p
s)
(b)
(a)
0
5
10
15
20
25
30
2.3 2.4 2.5 2.6 2.7 2.8
200
250
300
350
400
450
500
550
0 1 2 3 4 5 6 7
Figure 5.4: Signal diagnosis with in-place captured waveforms. VDDIO = 1.2 V
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Figure 5.5: Error rate versus VDDIO at Idrv = 0.5 mA.
Figure 5.8は各電源電圧における信号伝送の電力効率を示したもので
ある。先の定格電圧での動作では 0.56 pJ/bitが確認できたが、低振幅信号
伝送を用いて電源電圧 0.75 Vにて 0.21 pJ/bitを達成した。
5.5 信号経路容量の推定
前節の電力効率のグラフ (Figure 5.8)から、このテストデバイスの垂直
方向の容量が推定可能である。オンチップ波形診断システムを用いたア
イ開口評価の結果、0.8 V以上の電源電圧では信号波形は概ねフルスイン
グに近いことが確認されているため、ワイド I/Oが 1 bitのデータを送信
する際の消費電力は次式で表すことができる。
Pbit = CbitV2DDIO (5.1)
Cbitは Figure 5.9に示すように、TSVの容量 (CTSV)、μBumpとパッドの
容量 (CμBump)、ドライバとレシーバの入力容量や内部ノードの容量 (CRX、
CTX)に分割される。このうち、CRXと CTXの合計値は、回路シミュレー
ションにより 260 fFと計算されている。また、CTSVとCμBumpの容量は約
500 fFと計算され、垂直方向 1チャネルあたりの容量Cbitは合計 760 fFと
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Figure 5.6: Fail bit map measured by BIST. (a) VDDIO = 0.75 V and (b) VDDIO
= 0.70 V.
5.5. 信号経路容量の推定 81
0 2 4 6 8  10
Time (ns)
VDDIO
VSS
Time (ns)
0
 0.2
 0.4
 0.6
 0.8
1
 1.2
V
ol
ta
ge
 (
V
)
V
ol
ta
ge
 (
V
)
0
0.2
0.4
0.6
0.8
1
1.2
0 1 2 3 4 5 6 7 8
2121 ps
(a)
(b)
Figure 5.7: Wide I/O operation at VDDIO = 0.75 V and Idrv = 0.5 mA. (a)
Captured signal waveforms and (b) eye diagram. Power supply and ground
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推定される。Figure 5.8中の破線は、Cbit = 760 fFとした場合の電力効率
を示しており、実測結果と非常に類似していることから、垂直方向 1チャ
ネルあたりの容量は約 760 fFであることが確認できる。
5.6 まとめ
4096ビット TSVを用いた 100 GB/秒ワイド I/Oの三次元実証デバイス
を用い、伝送データの完全性とデータ伝送の電力効率が定格動作時で 0.56
pJ/bitであることを示した。また、チップスタック内のアクティブシリコ
ンインターポーザに搭載したオンチップ波形診断システムを用い、アイ
開口や電源ノイズなどを観測、ワイド I/Oの信号間の干渉が非常に小さい
こと、三次元積層中の電源ドメインが非常に強固に作られていることを
示した。さらに、ドライバ回路の電源電圧を下げることで低振幅の信号
伝送を実現し、0.21 pJ/bitの電力効率を実現、この伝送時もオンチップ波
形診断システムを用いて信号品質の評価を行い、電力効率の評価結果か
ら垂直方向 1チャネルあたりの容量値の推定を行った。提案する診断手
法は、複雑化する三次元積層デバイスにおいて信号品質や電源品質、ま
た様々な性能評価を行うにあたって有用であると考えられる。
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結論
本論文では、広帯域データ通信回路における環境擾乱応答の評価手法
および解析について論じた。近年の微細化、大規模化したVLSIにおける
通信回路では、その実装形態の多様化も合わさり外部擾乱の影響が深刻
となっている。デジタルプロセッサなどから発生した基板ノイズや他の
信号などの外部擾乱が通信フロントエンド部分や通信経路に漏洩、性能
劣化を引き起こす。本研究では、オンチップモニタシステムを用い、こ
れらの評価手法について研究を行った。
第 2章では、差動対トランジスタのDC特性のばらつきと、AC応答の
両者が評価可能なその場評価システムを構築した。差動対個々のトラン
ジスタのDC特性と増幅回路のAC応答及び基板電位変動を連続時間型オ
ンチップモニタ回路を活用することによって評価可能なその場評価シス
テムを構築した。この評価システムが実装された 90 nm CMOSテクノロ
ジおよび 65 nm CMOSテクノロジのテストチップを開発し、プローバを
用いて基板に直接信号を注入可能な評価環境を構築した。提案する技術
はサブ 100 nmテクノロジでのマイクロテストストラクチャにおけるアナ
ログ差動対のAC応答などの性能に対する、デバイスミスマッチの影響と
ダイナミックな環境擾乱を統計的に評価することに有効であることを示
した。
第 3章では、アナログ回路における基板ノイズ感度発生のメカニズム
の解明と、差動対における基板電圧変動の感度の解析手法を確立した。ア
ナログ回路の基板雑音応答は、雑音の発生源から対象回路までの基板伝
播と、回路を構成するデバイスの感度とで構成され、基板雑音感度解析
は回路を構成するデバイスの物理レイアウトと、フィンガ単位で基板伝
播を考慮する必要があることを示した。これを確認するため、アナログ
増幅回路の基板雑音感度評価系を用い、90 nm CMOSテクノロジにて試
作したテストチップに搭載したジオメトリの異なる差動増幅回路の基板
雑音応答を、オンチップで実測評価した。また、アナログ回路における
基板雑音感度解析モデルとして物理レイアウトを考慮したアドホックモ
デルが有効であることを示し、この基板モデルと解析手法を一般化する
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ため、チップレベル基板伝播解析ツールの解析結果との結合手法を提案
した。
第 4章では、メモリチップ、インタポーザチップ、およびロジックチッ
プの三層積層構造による三次元チップスタックを設計・試作し、BGAパッ
ケージに組み立て、超ワイド I/Oデータ通信の機能・性能試験システム
を、ロジックチップやメモリチップの埋め込み自己テスト機構 (Built-in
self test, BIST)と、FPGAに組み入れたテストプログラム機構の協調によ
り構築した。さらに、インタポーザチップには、TSVバスを通過する信
号や電源ネットワークの波形を、三次元積層チップの内部でその場観測
するためのオンチップモニタを搭載した。TSVと μBumpを通した垂直方
向の信号伝送や電源供給を診断・評価するため、波形取得やアイ開口の
その場観測機構も実現した。
第 5章では、現在モバイル向けメモリバス規格として策定されている
Wide I/Oなどよりも更に広帯域な、4096ビット TSVを用いた 100 GByte/
秒を対象に、電力効率の評価や電源・グラウンド品質、信号間干渉の評
価した。4096ビット TSVを用いた 100 GB/秒ワイド I/Oの三次元実証デ
バイスを用い、伝送データの完全性とデータ伝送の電力効率が定格動作
時で 0.56 pJ/bitであることを示した。また、チップスタック内のアクティ
ブシリコンインターポーザに搭載したオンチップ波形診断システムを用
い、アイ開口や電源ノイズなどを観測、ワイド I/Oの信号間の干渉が非常
に小さいこと、三次元積層中の電源ドメインが非常に強固に作られてい
ることを示した。さらに、ドライバ回路の電源電圧を下げることで低振
幅の信号伝送を実現し、0.21 pJ/bitの電力効率を実現、この伝送時もオン
チップ波形診断システムを用いて信号品質の評価を行い、電力効率の評
価結果から垂直方向 1チャネルあたりの容量値の推定を行った。
これらの研究成果は、今後ますます高集積化、大規模化されるVLSIに
おける耐外部擾乱設計支援技術として有用であると考える。
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